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内容梗概 
──────────────────────────────────────────────────────────────── 
 
 ネットワークトラフィックの増加に伴い、サーバ、ルータ、ストレージ等の情報通信（ICT）装置の性
能は向上し続けている。ICT 装置に搭載されその性能を決定する IP 通信用途の ASIC（以下、通
信 ASIC とする）には、高速性能と高集積性能が求められるが、消費電力が増大することが課題で
ある。本論文は、増大し続ける通信 ASIC の消費電力を低減する様々な回路技術についてまとめ
たものである。本論文は全 6 章から構成され、開発した技術毎に章立てを行い論じる。以下、各章
ごとにその内容の概要を述べる。 
 
第1章 序論 
 本章では研究の背景として、ICT装置に対する要求スループット（I/O帯域）の増加に対し、装置
に搭載される通信 ASIC の動作速度増加が不足しギャップが生じていること、そのため通信 ASIC
の回路集積度が増加し消費電力が増大していることを述べる。課題である通信 ASIC の低消費電
力化には、通信 ASIC を構成する主な回路ブロックであるロジック回路部（CMOS 論理回路とメモリ
回路）、および、インタフェース回路部の消費電力をそれぞれ低減する必要がある。ロジック回路と
インタフェース回路では消費電力増加の原因がそれぞれ異なり、低消費電力化のアプローチが
異なる。ロジック回路ではトランジスタの製造ばらつきによる LSI 特性ばらつきの増加が課題である。
一方、インタフェース回路では回路およびクロックの高速動作が消費電力増加の主な原因である。
本論文では、第 2 章から第 4 章で述べる検討を通じて、LSI のワースト電力を増加させ、低電圧動
作を制限するトランジスタの製造ばらつきについて解決策を提示する。また、第 5 章で述べる検討
を通じ、インタフェース回路の高速動作およびクロックの消費電力増加について解決策を提示す
る。 
 
第2章 基板バイアス制御によるチップ間ばらつき補償に関する研究 
  本章では、130nm 以前の世代において支配的であった、チップ間のトランジスタしきい値電圧
ばらつきの補償技術について述べる。チップ間ばらつきは通信 ASIC のワースト電力の増加をもた
らす。更に、PMOS トランジスタおよび NMOS トランジスタの間にばらつき（以下、P/N ばらつきとす
る）が存在する場合には、回路の最低動作電圧が高まることを、検討回路を例に解析し論じる。こ
のチップ間ばらつきを補償する技術として、トランジスタの基板端子に最適なバイアス電圧を印加
し、しきい値電圧を制御する基板バイアス制御技術が報告されている。しかしながら、従来の制御
技術では、しきい値電圧ばらつきによる遅延時間やリーク電流の変動を一定範囲内に抑制する制
御を行うので、P/N 間ばらつきを補償することができなかった。 
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 そこで本研究では、P/N 間ばらつきを検出し、PMOS および NMOS トランジスタそれぞれに最適
な基板バイアスを供給する基板バイアス制御技術を提案する。本基板バイアス制御により、LSI 動
作速度と P/N 間しきい値電圧ばらつきを同時に補償できることを確認した。本開発技術により、電
源電圧を低減することが可能である。 
 
第3章 チップ内ランダムばらつき検出に関する研究 
 本章では、主に 90nm 世代以降増加し、ASIC 設計の課題となってきたチップ内ランダムばらつき
と、ばらつき補償技術の主流となってきた電源電圧制御技術について述べる。電源電圧制御は、
LSI のしきい値電圧ばらつきに応じて最適な電源電圧を LSI に供給する技術である。チップ内で
支配的なばらつきは、チャネル不純物濃度のばらつきによって、しきい値電圧が変動する RDF
（Random dopant fluctuation）である。RDF は微細化に伴い増加し、ASIC の回路速度性能の変動
を増加させる。特に、低電圧動作では RDF による回路性能変動が増加して設計が困難になる。
ASIC 論理回路の一般的な設計では、RDF による回路速度性能ばらつきに対し、電圧マージンを
加えた電源電圧を ASIC に供給して動作させることで問題を解決するが、これは電源電圧の低下
を制限することになる。そこで、低消費電力化のために低電圧で動作させる電源電圧制御技術を
適用した ASIC では、RDF を検出して最適動作電圧を決定することが必要である。RDF を検出す
るオンチップセンサとして、デバイス評価を目的としたアナログ回路ベースの RDF 検出センサが報
告されている。しかしながら、アナログ回路ベースセンサには、基準信号が必要となること、低面積
化が困難であることなどの課題があり、論理回路の高集積実装が要求される ASIC 内部にセンサ
を搭載することは困難であった。 
 そこで、電源電圧制御技術向けに RDF を検出するセンサを提案し、40nm プロセスで試作、評価
し、効果を実証した。開発したセンサはデジタル回路ベースのセンサである。RDF により変動する
2 つのリングオシレータ周波数の差分情報を用いることで、外部からの基準信号を必要とすること
なく小型 RDF センサを実現できた。 
 
第4章 ランダムテレグラフノイズの回路動作に及ぼす影響に関する研究 
 本章では、40nm 世代以降の微細プロセスで顕在化すると予想されているランダムテレグラフノイ
ズ（RTN）の評価手法について述べる。RTN はトランジスタの製造ばらつきであるが、しきい値電圧
が時間経過と共に離散的に変動する特性を持つ。第 2 章および第 3 章で述べたばらつきと同様
に、RTN は CMOS 論理回路の低電圧動作を制限するが、RTN ばらつき特性が従来ばらつきと異
なることから回路動作への影響把握が十分になされていなかった。通信 ASIC 内部に存在する回
路では、一般に最小ゲートサイズのトランジスタで構成される SRAM が、最も RTN の影響を受ける
が、これまでは SRAM セルを構成するトランジスタ単体の RTN 特性と SRAM 回路セルにおける
RTN 特性を同時に評価することができなかった。 
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 そこで本研究では、SRAM のビット線電流評価とフェイルビットエラー評価を組み合わせる測定
手法を提案し、トランジスタに存在する RTN が SRAM 動作エラーを引き起こしていることを初めて
実測で確認した。更に、RTN のゲートバイアス依存特性を活用したワード線ブースト評価手法を提
案した。0.1V のワード線ブーストによって、SRAM のフェイルビットエラーを増加させることができた。
RTN による動作不良セル検出効率を 30%加速できることを実測により確認した。 
 
第5章 25Gbps 級高速シリアル通信回路の低電力化に関する研究 
 本章では、インタフェース回路を構成する SerDes（Serializer/Deserializer）回路の低消費電力化
技術について述べる。28nm 世代のプロセスを用いて設計される現世代の通信 ASIC には、伝送
速度 25Gbps 級の高速 SerDes 回路が搭載される。25Gbps 級 SerDes 回路では、高伝送速度化に
伴う高速回路動作および高速クロック生成と分配により消費する電力の増加が課題である。そこで
本研究では、SerDes 回路に要求される 25Gbps の伝送速度を低下させることなく、回路およびクロ
ックの速度を低減させる低動作レート伝送方式と、高速クロックの本数とクロック分配距離を低減す
る回路方式を提案した。上記に加えて、低動作レート化した回路には低消費電力な CMOS 回路
を適用し、高速動作が必要なアナログフロントエンド回路には高帯域回路を提案し適用することで、
更なる低消費電力化を図った。 
 本研究では、100 ギガビットイーサネット向けギアボックス LSI をビークルに、上記で述べた低消
費電力化技術を適用した 25Gbps SerDes 回路を試作、評価した。開発した 25Gbps SerDes 回路
は伝送効率 14mW/Gpbs を実現し、従来技術と比較して 30%の低消費電力化を実現した。また、
ギアボックス LSI全体の消費電力を 2Wの低電力で実現した。これは、従来技術で設計されたギア
ボックス LSI の 1/4 となる消費電力である。 
 
第6章 結論 
 本章では、第 2 章から第 6 章の各章で得られた結果を基に、第 1 章で述べた通信 ASIC を構成
する CMOS 論理回路とインタフェース回路をそれぞれ低消費電力化する技術を整理した。そして、
通信 ASIC の低消費電力化に関して、今後に残された課題について論じる。 
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第1章 序論 
──────────────────────────────────────────────────────────────── 
 
1.1. 通信 ASIC の技術背景 
 
増大するネットワークトラフィック要求に応えるため、サーバ、ルータ、スイッチ、ストレージなどの
情報通信（Information Communication Technology（ICT））装置のスループット（インタフェースの
帯域）は増加し続けてきた[1-1]。ICT 装置のスループット性能を決めるキーデバイスは、パケット
処理やルーティング等を担当する IP 通信向け ASIC（Application Specific Integrated Circuit）であ
る。以下、本論文では IP 通信向け ASIC を単に「通信 ASIC」と呼ぶことにする。この通信 ASIC の
機能は、通信 ASIC が搭載される ICT 装置によって異なるが、大きくは以下に説明する処理を行う。
通信 ASIC の一例としてルータに搭載されるパケット処理用途の ASIC を説明する[1-2]。図 1-1
はパケット処理向け通信 ASIC のブロック図である。パケット処理向け通信 ASIC の構成を単純化し
て説明する。パケット処理向け通信 ASIC は、外部からのパケットデータを送受信するインタフェー
ス回路部と論理回路部から構成される。論理回路部は、パケットヘッダ処理、宛先検索等を行う
CMOS 論理回路部、および、パケットを一次格納するバッファや宛先等のテーブルを構成するメ
モリ回路部から構成される。現世代のパケット処理 ASIC は、ASIC 外部からデジタル信号である
100Gbps を超える高速なパケットデータ信号を、1 ビット幅のシリアル信号で受け取る。インタフェ
ース回路（受信側）ではシリアル信号を複数ビットに並列化されたパラレル信号に変換し、各ビット
のデータレートを内部クロック周波数にまで低減する。論理回路部では、低速のパラレルデータ信
号に変換されたパケットデータに対してヘッダ処理、宛先検索、フィルタリング、QoS 等のパケット
ルーティング処理を行う。そして、ヘッダを更新しパケットデータ信号を再生成して、宛先指定され
たポートのインタフェース回路（送信側）に送る。インタフェース回路（送信側）では、パラレル信号
で構成されるパケットデータ信号をシリアル信号に変換し、本通信 ASIC に接続される別の LSI に
対してパケットデータを送信する。 
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図 1-1 パケット処理向け通信 ASIC の概略構成 
 
このように通信 ASIC はインタフェース回路部、論理回路部から構成されるが、年々増大するス
ループットを満たすために、通信 ASIC はインタフェース回路の高速化、レーン数の増加、そして、
論理回路の集積規模の増加を続けてきた。図 1-2 に ICT 装置のインタフェース（I/O）に要求され
るスループットを示す。同図は通信装置事業者の実績と実績をベースとした予測に基づいたもの
である。ICT 装置への要求スループット、SerDes（Serializer/Deserializer）回路 1 レーン当たりの伝
送速度および通信 ASICの動作クロック周波数のトレンドを示す。ICT 装置への要求スループットと
通信 ASIC の動作クロック周波数は、これまでの ICT 装置スループットと通信 ASIC クロック周波数
の増加トレンドが、今後も同様に続くと仮定して求めた。また、SerDes 伝送速度は SerDes 標準規
格で決定される伝送速度増加トレンドから求めた。図 1-2 に示すように、ICT 装置への要求スル
ープットは年率 1.4 倍で増加しているが、インタフェース回路を構成する SerDes 回路の伝送速度
は年率 1.2 倍の増加にとどまる。そのため、SerDes 回路の伝送速度と要求スループットとの間にギ
ャップが生じている。また、通信 ASIC の動作クロック周波数も年率 1.2 倍の増加にとどまるため、
SerDes 回路の伝送速度と同様に、要求スループットとの間にギャップが存在する。これらの要求
性能と実現性能とのギャップを吸収するには、インタフェース回路部については、SerDes 回路のレ
ーン数（チャネル数）を増加させる必要がある。また、論理回路部については、パケット処理を行う
回路を並列動作させて要求スループットを満たす必要がある。このため回路規模が増加する。尚、
図 1-2 に示す SerDes 回路の伝送速度は、図 1-3 に示すイーサネット標準化[1-3]の規格等から
求めた。イーサネットは通信 ASIC に多く用いられる通信プロトコルの一つである。イーサネット規
格は 2014 年現在、100 ギガビットイーサネット（100GbE）[1-4]が普及期に入り、更なる高速化を目
指して 400G イーサネット（400GbE）[1-5]の標準化が進められている。 
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図 1-2 ICT 装置の要求スループット 
 
以上述べてきたように、ICT 装置向け通信 ASIC のインタフェース回路と論理回路には高速化と
大規模集積化が必要となる。従って、各世代で最大性能が要求されるハイエンドな ICT 装置向け
通信 ASIC は、常にその世代の最先端プロセスで実現されることになる。図 1-4 は通信 ASIC のプ
ロセスノードと、インタフェース回路を構成する SerDes 回路の伝送速度（データレート）である。同
図は通信装置事業者の実績と実績をベースとした予測から求めた。現世代の通信 ASIC は、微細
化で先行するプロセッサや FPGA（Field Programmable Gate Array）を除いて、一般の LSI 向けに
は最先端のプロセスである 28nm テクノロジで製造される。通信 ASIC のインタフェース回路の伝送
速度は 25Gbps に達している。 
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図 1-3 イーサネットの高速化 
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図 1-4 通信 ASIC とプロセステクノロジ 
 
1.2. 通信 ASIC に関する課題と研究目的 
 
前節で述べたように、ICT 装置向け通信 ASIC には高速動作、大規模集積が要求されるため、
常に最先端のプロセステクノロジが用いられる。通信 ASIC の最大の課題は、要求スループット増
加に伴う消費電力の増大である。詳細は後述するが、通信 ASIC のインタフェース部、及び、メモリ
を含む論理回路部の両ブロックの消費電力は増加している。図 1-5 は通信 ASIC 1 チップ当たり
の消費電力の推移を示したものである。通信装置事業者の実績を基に算出した。図中には、各世
代での ASIC のスループットを図中に示した。通信 ASIC の消費電力は相対値で記載し、130nm プ
ロセス時を 1 とした。また、ASIC の消費電力はインタフェース回路部と論理回路部とに分割して示
した。図 1-5 に示すように、プロセスの微細化が進み動作速度当たりの消費電力が低減しても、
通信 ASIC の消費電力は、増加し続けるスループット要求に対応するため、増大していく。このよう
に増大する消費電力は、LSI チップ、LSI 周辺部品や冷却等のコスト増加、および、ASIC 動作電
源の品質劣化をもたらし、ICT 装置の性能向上を制限する。例えば、ASIC 消費電力が高い場合、
LSI チップに対しては配線層数やチップ面積を増加させる必要が生じ、設計、製造コストが増える。
周辺部品に対しては、ASIC に電源を供給するレギュレータに電流容量の高い部品を選定する必
要が生じ、同様に部品コストが増加する。また、冷却コストの増加は、放熱性能の高いパッケージ
の選択、冷却フィンや空冷ファンの大型化、それに伴う基板サイズの大型化によるものである。こ
のように、通信 ASIC の消費電力増加は LSI チップだけでなく、周辺部品のコストも増加させる。そ
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してまた、増加する ASIC の消費電力は、電源電流の変動量を増やし電源電圧変動を増加させる。
電源電圧変動は ASICの誤動作の原因となるので、ASIC性能を向上させることが困難になり、ICT
装置の性能向上を制限することになる。そこで、本研究では、LSI 回路レイヤでの対策により、増
大し続ける通信 ASIC の消費電力を低減する回路技術開発を目的とする。 
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図 1-5 通信 ASIC の消費電力 
 
1.3. CMOS 論理回路の低消費電力化の方針 
 
本研究では、論理回路部とインタフェース回路部に分けて、通信 ASIC の低消費電力技術開発
を推進する。具体的には、論理回路部を構成する CMOS 論理回路とメモリ回路、インタフェース回
路部を構成する SerDes（Serializer/Deserializer）回路をそれぞれ低消費電力化するが、論理回路
とインタフェース回路では消費電力を低減するためのアプローチが異なるためである。CMOS 論
理回路については、微細化に伴い低下するトランジスタしきい値電圧によるリーク電流の増加およ
びデバイス製造ばらつき（しきい値電圧ばらつき）の増加が課題である[1-6]。デバイスばらつきは、
通信 ASIC のワースト電力の増大をもたらすだけでなく、論理回路の消費電力低減に最も効果が
ある低電圧動作を制限する[1-7]。従って、CMOS 論理回路の低電力化には、まずは先端プロセ
ス LSI のデバイスばらつきを把握すること、デバイスばらつきによる ASIC 性能変動（消費電力変
動）を補償すること、そしてこれらを満たした上でできるだけ低電源電圧で ASIC を動作させること
が重要である。そこで、本研究では論理回路の低消費電力化に対する課題であるASIC性能特性
ばらつきを検出する技術とばらつき補償技術を開発する。 
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デバイスの製造ばらつきは LSI 製造時に様々な要因でトランジスタ特性が変化するものであり、
チップ製造後は変化しない。デバイスばらつきにはばらつきの要因により分類がなされており、各
プロセス世代で支配的なばらつきは異なる。デバイスばらつきは、ウェハ内やチップ内のトランジス
タ位置に依存するシステマティックなばらつき、トランジスタ位置に無関係なランダムなばらつきの
2 つに大きく分類できる[1-8]。システマティックなばらつきは LSI のチップ間ばらつきとして考慮す
るだけでなく、チップサイズやばらつき量によってはチップ内部のばらつきとして考慮する必要が
ある。システマティックなばらつきは PMOS トランジスタ及び NMOS トランジスタで独立にばらつくの
で、PMOS及びNMOS間のトランジスタ性能ばらつきもチップ間ばらつきに含む。一方、ランダムな
ばらつきは、トランジスタの実装位置によらず生じるものであるので、チップ間ではなくチップ内ば
らつきとして扱う。現プロセス世代における代表的なランダムばらつきには、チャネル空乏層中の
不純物の個数や位置の違いによって生じる RDF（Random Dopanat Fluctuation）がある
[1-9][1-10][1-11]。ランダムに分布する不純物の個数はポアソン分布に従うので、RDF はゲート
サイズの平方根の逆数に比例して増加する[1-8]。 
図 1-6 は、トランジスタの製造ばらつき（3σでのしきい値電圧ばらつき⊿Vth）をプロセス世代
別にプロットしたものである。チップ間ばらつき、チップ内ばらつきを示す。100nm プロセスより古い
世代のプロセステクノロジでは、チップ内のランダムばらつきは CMOS 論理回路設計には無視で
きるほど小さく、チップ間のシステマティックなばらつきが支配的であった。このチップ間ばらつき
はプロセス技術の進化により減少傾向にあるのに対し、100nm 以下のプロセス世代では、先に述
べた理由により、チップ内部のランダムばらつき（RDF）が増加している。更に、40nm 以下の微細
プロセス世代では、時間によってしきい値電圧が離散的に変動するランダムばらつきである RTN
（Random Telegraph Noise）が顕在化しつつある[1-12]。RTN はゲート酸化膜中の欠陥順位に熱
で励起されたキャリアが捕獲/放出されることにより生じる現象である。RTN はゲートサイズの逆数
に比例して増加することが報告されている[1-13]。RDF と RTN では、しきい値電圧ばらつきのゲー
トサイズ依存性が異なり、RTN の方がゲートサイズ低下によるばらつき増加が大きい。更に、
High-K メタルゲート導入と Fin-FET 導入でチャネル不純物濃度が下がることから、RDF は低減し
たが、RTN はゲートサイズに依存するため単にトランジスタ構造が変わる Fin-FET や FD-SOI で
は、しきい値ばらつきは減少しない。そのため、20nm 以降のプロセス世代では、RTN は RDF を超
えるばらつきとなる可能性があると報告されている[1-14][1-15][1-16]。 
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図 1-6 プロセステクノロジとデバイスばらつき 
 
このように、プロセス世代によって中心となるデバイスばらつきは変化してきた。次に、これらの
デバイスばらつきに対して、どのような技術でばらつきを補償してきたかを説明する。100nm を超え
るプロセス世代では、課題となるチップ間ばらつきに対してトランジスタの基板端子に印加する電
圧を制御し、しきい値電圧ばらつきを補償する基板バイアス制御技術が有効であった[1-17]。基
板バイアス制御は様々な技術が報告されている。逆方向バイアスを基板に印加しリーク電流を補
償[1-18]、逆方向バイアスを印加し動作速度を保障[1-19][1-20][1-21]、スタンバイ時のリーク電
流を低減[1-22]、順方向バイアス印加まで拡張し動作速度補償と速度向上[1-23]、などである。
上記の全ての基板バイアス制御技術では、必要となるデバイスばらつきの検出と基板バイアスの
供給はチップ内部で行われるのが一般的である。基板バイアス制御技術はチップ内部で閉じた
制御システムであった。しかしながら、微細化が進むにつれ、デバイスばらつき補償技術は基板バ
イアス制御技術から電源電圧制御技術に変化してきた[1-24][1-25][1-26]。電源電圧制御は、し
きい値電圧ばらつきに応じた最適な電源電圧を ASIC に印加することにより、LSI の動作特性を補
償するものである。電源は出力電流が高く、効率や面積を考えるとチップ内部で生成するのは現
実的ではない。このように、電源電圧制御は LSI 外部の電源 IC を含めたシステムでの制御が必要
であり、基板バイアス制御技術と異なり、チップ内部だけでは閉じないシステムである。それでも、
ばらつき補償技術が基板バイアス制御技術から電源電圧制御技術に変化してきたのは、基板バ
イアスによるしきい値電圧制御効果の減少、LSI 電源部品や制御仕様のアライアンス化の進展な
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どの理由からである。しきい値電圧制御効果の減少は、基板バイアス係数（第２章で説明する）の
減少が原因である。基板バイアス係数は、印加する基板バイアスによって変化するしきい値電圧
を示す係数であるが、基板バイアス係数は微細化と共に減少することが報告されている
[1-27][1-28] 。 ま た 、 電 源 制 御 仕 様 の ア ラ イ ア ン ス 化 に つ い て は 、 PMBus[1-29] 、
PowerWise[1-30]の仕様が制定され、これらの仕様に従ったレギュレータが製品化されている。こ
れらのレギュレータを使用することにより、ASIC 設計者は比較的容易に電源電圧を ASIC から制
御することができる。 
本研究では、CMOS 論理回路を低電力化するばらつき補償に関する技術として、以下の 3 技
術を開発した。第一の開発技術は、チップ間ばらつき、特に PMOS トランジスタと NMOS トランジス
タ間のばらつきを補償する基板バイアス制御技術である[1-7][1-31]。第二の開発技術は、電源電
圧制御時に用いて、電圧マージンを最小化して低電圧動作を実現するチップ内ばらつき（RDF）
検出センサである[1-32]。第三の開発技術は、40nm 世代以降の最先端プロセス LSI で顕在化す
るチップ内ばらつき RTN に対して、最も影響を受ける SRAM 回路における RTN 現象の把握と、
RTN が SRAM 回路動作に与える影響を解析するための測定手法である[1-33]。デバイス製造ば
らつきと本研究で開発したばらつき補償技術の関係を表 1-1 に示す。尚、同表には後述するイン
タフェース回路の低消費電力技術開発についても記載した[1-34][1-35]。 
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fluctuation-measurement method for detecting 
lowest voltage in adaptive voltage scaling 
systems,” A-SSCC, 2012.
“Threshold-voltage balance for minimum supply 
operation,” Symp. on VLSI Circuits  2002. 
“Threshold-voltage balance for minimum supply 
operation,” JSSC Vol. 38, 2003.
構成論文
RDF
ばらつきの種類
-
チップ間ばらつき
（PMOS/NMOS
間ばらつき）
 
 
1.4. インタフェース回路の低消費電力化の方針 
 
本節ではインタフェース部を構成する SerDes 回路の低消費電力化の方針について述べる。始
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めに SerDes 回路の簡単な構成と動作を説明する。図 1-7 は SerDes 回路の一般的なブロック構
成である。SerDes 回路を受信（RX）回路と送信（TX）回路に分けて説明する。受信回路には 1 ビッ
トのシリアルデータ信号であるパケットデータ信号が入力される。受信回路初段のアナログフロント
エンド（RX-AFE）回路では、入力されたパケットデータ信号を増幅する。次に、CTLE（Continuous 
Time Linear Equalizer）回路や DFE（Decision Feedback Equalizer）回路では伝送路の損失を補償
する波形等化が行われる。そして、CDR（Clock and Data Recovery）回路では受信信号から、クロ
ックを再生し、そのクロックで受信データを判定する。判定したデータ信号は、DEMUX 回路でシリ
アル信号をパラレル信号に変換され、CMOS 論理回路の動作周波数にまで低減される。パラレル
信号は CMOS 論理回路に送られ、パケット処理に関する信号処理が実行される。送信回路は主
に受信回路の逆方向機能である。CMOS 論理回路で信号処理されたパラレル信号であるパケット
データ信号は、MUX 回路でシリアル信号に変換される。FFE（Feed Forward Equalizer）回路では
波形等化を行う。送信回路最終段のアナログフロント（TX-AFE）回路では、波形等化後のパケット
データ信号を増幅し出力する。 
 
RX-AFE CTLE CDRDFE DEMUX
TX-AFE
RX-PLL
TX-PLL
CMOS
論理
回路
インダクタピーキングCTLE
フィードバックループレスDFE
位相回転機能付き8相出力PLL
単相クロック動作フリップフロップインタフェース回路
FFE分離ドライバ 低レート回路動作による
CMOS回路化
FFE MUX
低電圧動作2:1 MUX回路
 
図 1-7 SerDes 回路の構成と本研究での低消費電力技術開発 
 
SerDes 回路では、伝送速度向上と低消費電力化はトレードオフの関係にある。これまで伝送速
度の増加に伴い SerDes 回路 1 レーンの消費電力も増加してきた。これに加えて、前節で述べたよ
うに SerDes のレーン数も増加していることから、低消費電力化が SerDes 回路の大きな課題となっ
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ている。近年、SerDes回路の低電力技術が盛んに報告されている。表 1-2に SerDes回路の代表
的な低消費電力技術をまとめた。伝送方式、波形等化方式、CDR 方式、及び、回路方式のレイヤ
毎に低消費電力技術を整理した。伝送方式レイヤにおける、低信号振幅[1-38]、ADC ベース受
信[1-39][1-40]、多値伝送[1-41][1-42]、及び、可変データレートの各技術については、今回開
発のビークルとした100ギガビットイーサネット（100GbE）[1-4]の規格に合致しないので、検討の候
補から除外した。伝送速度 10Gbps 以下の比較的低速な SerDes 回路では、消費電力の比較的大
きな回路に対する低消費電力技術開発が行われてきた。電圧モード回路による定常電流の削減
[1-47][1-50][1-51]、CTLE 回路[1-45]や LC 共振クロック分配回路[1-51]などアナログ回路の低
消 費 電 力 ・ 高 性 能 化 、 CDR の サ ン プ リ ン グ 周 波 数 [1-47][1-40] や ク ロ ッ ク フ ェ ー ズ
[1-48][1-49][1-51]の低減などが行われていた。 
しかしながら、25Gbps 級の高速な SerDes 回路では、CMOS プロセス LSI における回路動作速
度の限界に近く、回路動作及びクロック動作に起因する消費電力が特に大きいことが問題である。
そこで、本研究では SerDes 回路の伝送速度を維持しつつ、回路構成方式の見直しとクロック生成
回路等の新規開発により回路とクロックの動作周波数を低減し（低レート回路動作）、また、クロック
本数を低減する方針で開発を進める。そして、低速化した回路に、CML 回路等の高速電流モー
ド回路に比べて、低速ではあるが低消費電力である CMOS 回路等の電圧モード回路を極力活用
することで、更なる低電力化を図る。更に、高速 CML 回路の消費電力低減技術として、インダクタ
ピーキング回路や FFE 分離ドライバ回路等の高帯域回路、及び、低電圧動作 2:1 MUX 回路を開
発する。表 1-2 には主な SerDes 回路の低消費電力技術と、本研究で開発する低消費電力化技
術を示した。また、図 1-7 には開発する低消費電力技術が SerDes 回路内のどの回路ブロックに
適用されるかを示した。 
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表 1-2 SerDes 回路の低消費電力技術 
分類 主な低消費電力技術 
本研究 
への適用 
本研究における 
新規開発技術 
伝送方式 
低レート回路動作/低速 
クロック[1-36][1-37] 
○ 
・位相回転機能付き 8 相出力 PLL 回路 
・PLL のレーン毎配置による低速クロック
分配方式 
低信号振幅[1-38]   
ADC ベース受信回路 
[1-39][1-40] 
    
多値伝送[1-41][1-42]     
可変データレート[1-43]   
波形等化 
方式 
高帯域ドライバ ○ ・FFE 分離ドライバ回路 
インダクタピーキング 
CTLE[1-44] 
○  
フィードバックループレス 
DFE[1-45] 
○  
クロックレス FFE[1-46]     
CDR 方式 
ボーレート CDR 
[1-47][1-40] 
    
低クロックフェーズ動作 
[1-48][1-49][1-51] 
    
回路方式 
シングルエンドデータ 
信号/クロック信号回路 
○ ・単相クロック動作フリップフロップ 
CMOS 回路化 ○ 
・伝送速度 12.5Gbps 以下の信号処理 
回路ブロックへの CMOS 回路適用 
低電圧回路動作[1-43] ○ ・1.0V 動作 2:1 MUX 回路 
電圧モードアナログフロント 
エンド[1-47][1-50][1-51] 
    
LC 共振クロック分配[1-51]     
 
 
1.5. 本論文の構成 
 
本研究では、前節で述べた方針に従って通信 ASIC を低電力化する技術を開発する。本論文
の構成は以下の通りである。 
第 1 章では、本研究の背景および目的を説明した。ICT 装置のスループットの増加に対し、ICT
装置に搭載される通信 ASIC の消費電力増大が課題であることを明確化した。通信 ASIC の低消
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費電力化技術開発を、CMOS 論理回路とインタフェース回路とに分けて進めることを本研究の目
的とした。 
第 2、3、4 章では、メモリ回路を含む CMOS 論理回路の低電力技術について述べる。第 2 章で
はチップ間のトランジスタ製造ばらつき、特に PMOS トランジスタおよび NMOS トランジスタ間のば
らつきを補償する基板バイアス制御技術開発について述べる。 
第 3 章では、電源電圧制御技術と、本技術適用時に必要となるチップ内ばらつき RDF を検出、
把握するデジタルセンサ開発について述べる。 
第 4 章では、40nm 以降の最先端微細プロセスで顕在化するばらつきである RTN に関して、
CMOS 論理回路部を構成するメモリ回路で最初に問題となる SRAM について、RTN 特性の把握、
および、RTN が回路動作に与える影響を評価するための測定手法開発について述べる。 
そして、第 5 章では、通信 ASIC のインタフェース回路部を構成する SerDes 回路の低電力技術
として、SerDes 回路の伝送速度を維持しつつ回路動作速度、クロック周波数を低減する回路方式
開発について述べる。表 1-1 に本論文の各章で低消費電力化の対象とする回路、開発技術をま
とめた。また、章構成と論文構成についても明示する。 
最後に、第 6 章では本研究をまとめる。そして、通信 ASIC の低電力化に関して、今後の課題を
議論する。 
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第2章 基板バイアス制御によるチップ間
ばらつき補償に関する研究 
──────────────────────────────────────────────────────────────── 
2.1. 緒言 
 
前章では、微細プロセスで問題となるデバイスばらつきには、ばらつき要因により特性が異なる
こと、そして、LSI に影響を与えるばらつきは世代が進むと共に変化してきたことを述べた。本章で
は、主に 90nm 世代までのプロセスにおいて、支配的なばらつきであり、LSI 動作に影響を与えて
きたチップ間ばらつきの補償技術について述べる。まず始めにチップ間ばらつきである PMOS トラ
ンジスタおよび NMOS トランジスタとの間のしきい値電圧ばらつきが CMOS 論理回路動作に与え
る影響を解析し、低電圧動作を制限することを示す。そして、PMOS、NMOS トランジスタ間のばら
つきを補償する基板バイアス制御技術を述べる[2-1][2-2]。 
 
2.2. P/N ばらつきが回路動作電圧に与える影響とチップ間ばら
つき補償技術の課題 
 
チップ間ばらつきは、トランジスタや配線などの加工寸法や不純物濃度がチップ毎に異なること
による製造ばらつきである。製造ばらつきにより、トランジスタのしきい値電圧がチップ間で変動し、
このしきい値電圧変動が LSI の速度性能[2-3][2-4]及び消費電力[2-5]に影響を与える。特に、消
費電力に関し、以下の 3 つの観点からチップ間ばらつきは問題となる。 
① 高速トランジスタ（しきい値電圧ばらつきによる）のリーク電流増加 
② 低速トランジスタによる LSI 動作速度劣化と低電圧動作の制限 
③ 微細化によるしきい値電圧、電源電圧の低下による①②の影響増加 
しきい値電圧のばらつきによって生じる上記①から③の項目は、全てLSIの消費電力増加をもたら
す。 
LSI の消費電力を低減するには、チップ間ばらつきを補償することが有効である。チップ間ばら
つきを補償する技術に基板バイアス制御技術がある。基板バイアス制御技術は、製造ばらつきに
よって変動したしきい値電圧を、トランジスタの基板に最適なバイアス電圧を印加することで補償
する技術である。まず、基板バイアス制御によって、トランジスタのしきい値電圧を制御できることを
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示す。トランジスタのしきい値電圧 Vth は、以下式で表される[2-6]。 
 
   FFbthth VKVV  220   
 
ここで、Vth0 は 0 バイアス時のしきい位置電圧、Vb はソース、基板間のバイアス電圧、F はフェルミ
ポテンシャル、K は基板バイアス係数である。上式からわかるように、逆方向に基板バイアスを印
加するとしきい値電圧は上昇し、逆に、順方向に基板バイアスを印加するとしきい値電圧は低下
する。 
 
基板バイアス
生成回路
レプリカ回路
CMOS論理回路
Vbp
Vbn
リーク電流/遅延時間/
動作周波数検出
 
図 2-1 基板バイアス制御技術の概要 
 
図 2-1 は基板バイアス制御技術の概略構成である。ASIC ユーザ論理である CMOS 論理回路と、
レプリカ回路、基板バイアス生成回路から構成される。レプリカ回路では、技術によって異なるが、
クリティカルパス等の回路を用意し、レプリカ回路が搭載された ASIC チップのばらつき情報として、
リーク電流、遅延時間や動作周波数を検出する。ばらつき検出結果は基板バイアス生成回路へ
送付される。基板バイアス生成回路では、ばらつき検出結果に基づき、ばらつきを補償する最適
な PMOS トランジスタの基板バイアス Vbp、および、NMOS トランジスタの基板バイアス Vbn を生成
する。そして、基板バイアス生成回路は、基板バイアス Vbp と Vbn をレプリカ回路と CMOS 論理回
路を構成するトランジスタの基板端子に供給する。これにより、チップ間ばらつきによる ASIC の特
性変動を補償することができる。 
 基板バイアス制御技術には、様々な制御方式が報告されてきた。レプリカ回路のリーク電流を検
出し、そのリーク電流を一定になるように逆方向基板バイアスを印加してリーク電流を補償する技
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術 [2-7]、動作速度を 検出し、逆方向基板バイアスを 用いて動作速度を 保障する技術
[2-8][2-9][2-10]、ASIC の動作時とスタンバイ時とで基板バイアスを切り替え、スタンバイ時に深く
逆バイアスを印加し、スタンバイリーク電流を低減する技術[2-11]、そして、印加するバイアス電圧
を逆方向だけでなく、順方向にも拡張し、動作速度補償と動作速度向上を実現する技術[2-12]な
どがある。しかしながら、上述した従来の基板バイアス制御技術は全て、リーク電流や回路の動作
速度を補償対象としているので、PMOS 及び NMOS トランジスタの間のしきい値電圧ばらつきは補
償できなかった。後述するように、PMOS 及び NMOS トランジスタの間のしきい値電圧ばらつきは、
ばらつきがない状態に比べてリーク電流が増加するだけでなく、動作電圧の低下を制限する。そ
こで、この PMOS、NMOS 間しきい値ばらつきが CMOS 回路動作に与える影響を、NAND 回路を
題材にして解析する。NAND チェーン回路のリーク電流、動作速度、最低動作電圧について、
PMOSおよびNMOSトランジスタのしきい値電圧をパラメータにして、理論式とシミュレーションを用
いて解析した。 
解析結果を説明する前に、チップ間のしきい値電圧ばらつきを表 2-1 に示すように定義する。
PMOS トランジスタ及び NMOS トランジスタのしきい値電電圧が、それぞれ標準状態から最大±
100mV 変動するばらつきを用いて解析する。PMOS トランジスタのしきい値電圧ばらつき（⊿Vtp）
及び NMOS トランジスタのしきい値電圧ばらつき（⊿Vtn）について、それぞれ高速（低しきい値電
圧-100mV、以下 L と表示）、標準（しきい値電圧ばらつきなし、以下 T と表示）、低速（高しきい値
電圧+100mV、以下 H と表示）と定義する。ただし、上記のしきい値電圧変動の極性は NMOS トラ
ンジスタの値である。PMOS トランジスタの場合はしきい値電圧を負電圧で定義しているので、しき
い値電圧変動の極性は NMOS と逆である。ばらつきなし（TYP）条件、PMOS、NMOS トランジスタ
のしきい値電圧がそれぞれ最大変動した場合の組み合わせを LL、HH、HL、LH とする。 
まずトランジスタ特性の理論式を用いて、しきい値電圧ばらつきによる CMOS 論理回路のサブ
スレッショルドリーク電力と動作速度の変動を解析する。CMOS 論理回路を用いた LSI では一般に、
サブスレッショルドリーク電力と動作速度はトレードオフの関係にある。CMOS 論理回路のサブスレ
ッショルドリーク電力 Pleak は、以下に示す(1)式で求められる。 
 
 
 
P0 は定数、Vtp 及び Vtn は PMOS 及び NMOS トランジスタのしきい値電圧、S はサブスレッショルド
スイングである。Vtp 及び Vth はゲート幅 1um 当たり 1nA のドレイン電流となるゲート電圧で定義し
た。一方、CMOS 論理回路の動作速度（遅延時間 Tpd）は、トランジスタの飽和電流式を用いて以
下に示す(2)式で求められる。 
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ただし、T0 は定数、αは移動度劣化係数で約 1.3 を用いる。 
 図 2-2 に(1)式を用いて計算したサブスレッショルドリーク電力（Leakage power）と電源電圧
（Supply voltage）の関係を示す。しきい値電圧の標準条件（TYP）とコーナー条件（HH、LL、HL、
LH）でのリーク電力を求めた。PMOS 及び NMOS の両トランジスタが低しきい値電圧となる場合で
ある LL 条件が最もリーク電力が高いが、PMOS と NMOS トランジスタがアンバランスな LH、HL 条
件でも LL 条件の約 1/2 のリーク電力であり、TYP 条件より 1 桁以上高い電力を消費する。図 2-3
に(2)式を用いて計算した遅延時間（Delay）を示す。LL 条件では最も高速に動作するが、片方の
トランジスタが高速である LH、HL 条件では、TYP 条件とほぼ同じ速度である。図 2-2 の結果と合
わせ、PMOS と NMOS のしきい値電圧が LH、HL 条件では、TYP 条件と比べて動作速度は向上し
ないが、リーク電力は増大することがわかる。更に、動作速度に関して LH、HL 条件では、低電圧
動作で遅延時間が増加することが確認できる。これは低電源電圧条件では、高しきい値電圧トラ
ンジスタ（H）のドレイン電流（(Vdd-Vth）
αに比例)が、標準しきい値電圧トランジスタ（TYP）と比べて
大きく変動し急激に減少する一方、低しきい値電圧トランジスタ（L）のドレイン電流は高しきい値電
圧トランジスタの時ほど変化しないためである。(1)と(2)式を用いた計算から、PMOS と NMOS トラン
ジスタのしきい値電圧がアンバランスな条件では、TYP 条件と比べて同じ動作速度にも関わらずリ
ーク電力が増大すること、また、大きな動作電圧マージンが必要となり低電圧動作が難しいことが
判明した。これらは CMOS 論理回路の低消費電力化に対する課題である。 
 上記結果をシミュレーションで定量化して確認した。CMOS 論理回路として 18 段の NAND チェ
ーン回路（fanout=2）を 0.5V で動作させたときのリーク電力（図 2-4）と遅延時間（図 2-5）を求め
た。PMOS 及び NMOS トランジスタのしきい値電圧は、計算式での解析と同様に±100mV の変動
を与えた。HL 条件では、TYP 条件と比較して遅延時間はほぼ一定だが、リーク電力が 4 倍増加
することが確認できる。これは(1)(2)式から求めた傾向と完全に一致する。 
 次に CMOS 論理回路の最低動作電圧について考察する。回路の動作時の消費電力は、動作
電圧の 2 乗に比例するので、回路の低電力化には低電圧動作が最も有効である。CMOS 回路の
最低動作電圧付近では、トランジスタはサブスレッショルド領域で動作する。従って、PMOS 及び
NMOS トランジスタのオン電流 Ipon、Inon（動作電流）とオフ電流 Ipoff、Inoff（リーク電流）は、以下の(3)、
(4)式で表される。 
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ここで、CMOS 回路が動作する条件をオン電流がオフ電流よりχ倍高い（Inon>χIpoff、Ipoff>χInoff）と
すると、最低動作電圧 Vdd は(3)、(4)式から、 
 
 
 
と求められる。(5)式から、しきい値電圧が等しい（Vtp=-Vtn）場合、すなわち、PMOS と NMOS のしき
い値電圧にアンバランスがない場合に、Vdd は最小となることがわかる。図 2-6 は、2NAND 回路を
9 段接続したリングオシレータの最低動作速度をシミュレーションで求めた結果である。LH、HL 
条件の時、最低動作電圧 Vdd は最大である。LH、HL 条件の最低動作電圧は、TYP 条件に比べ
て約 300mV 高い。このように最低動作電圧に関しても、シミュレーション特性は、(2)式と図 2-3 の
計算式が示す傾向と一致する。以上、計算式とシミュレーションで確認したように、CMOS 論理回
路では、プロセスばらつきによって PMOS と NMOS トランジスタ間にしきい値電圧のアンバランスが
生じると、リークによる消費電力が増大する。また、回路の動作電圧を標準状態より高めて動作さ
せなければならなくなる。従って、CMOS回路の消費電力を低減するには、PMOS とNMOS間のし
きい値電圧変動を抑制することが要求される。 
 
表 2-1 トランジスタのしきい値電圧ばらつき 
 ⊿Vtp ⊿Vtn 
TYP Stb. Vt (0V) Std. Vt (0V) 
LL Low Vt (+0.1V) Low Vt (-0.1V) 
HH High Vt (-0.1V) High Vt (+0.1V) 
HL High Vt (-0.1V) Low Vt (-0.1V) 
LH Low Vt (+0.1V) High Vt (+0.1V) 
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図 2-2 しきい値電圧ばらつきによるサブスレッショルドリーク電力変動 
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図 2-3 しきい値電圧ばらつきによる遅延時間変動 
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図 2-4 NAND 回路のサブスレッショルドリーク電力 
 
©IEEE 2003 [2-2] 
図 2-5 NAND 回路の遅延時間 
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図 2-6 2NAND 回路ベースリングオシレータの最低動作電圧 
 
2.3. PMOS、NMOS トランジスタ間のばらつきを補償する基板バ
イアス制御方式の提案 
 
前節ではチップ間のしきい値電圧ばらつきが消費電力を増加させることを示した。特に、PMOS
と NMOS の両トランジスタが高速動作するチップだけでなく、PMOS と NMOS トランジスタ間のしき
い値電圧にアンバランスが生じた場合も、CMOS 論理回路の消費電力が増加することを示した。ト
ランジスタのチップ間ばらつきを補償する技術に基板バイアス制御技術がある。前節で述べたよう
に、PMOS と NMOS 間のしきい値電圧ばらつきに対しては、従来技術では補償できず、リーク電力
の増大と動作電圧の増加をもたらす。そこで我々は、提案済みのチップ間ばらつき補償技術であ
る SA-Vt 回路[2-3][2-12]に PMOS 及び NMOS トランジスタ間しきい値電圧差を補正する機能を
追加した回路を提案した。本回路を以下、P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路と呼ぶ。本節では、
この P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路の詳細を述べる。 
P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路のキーとなる部分は、PMOS と NMOS 間のしきい値電圧
差を検出する P/N Vt アンバランス検出回路である。図 2-7 に P/N Vt アンバランス検出回路を示
す。P/N Vt アンバランス検出回路は、論理しきい値検出回路（Logical threshold detector）、基準
電圧発生回路（Reference supply）、比較器（Comparator）、シフトレジスタ（Shift register）と NMOS
基板バイアス発生回路（NMOS bias generator）から構成される。論理しきい値検出回路は CMOS
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インバータ回路の入力と出力を接続した回路で構成し、CMOS インバータ回路の論理しきい値電
圧 Vlog を出力する。また、論理しきい値検出回路の NMOS トランジスタの基板端子 Vbnlog は
NMOS 基板バイアス発生回路の出力と接続される。Vnllog を制御することにより、NMOS トランジス
タのしきい値電圧を変化させて、論理しきい値検出回路を構成するインバータ回路の論理しきい
値電圧を制御することができる。尚、Vlog はしきい値電圧ばらつきがない状態で電源電圧 Vdd
（0.9V）の半分（Vdd/2）と等しくなるように、論理しきい値検出回路の PMOS及びNMOSトランジスタ
のゲート幅を設計しておく。基準電圧発生回路は 2 つの基準電圧 Vrefa と Vrefb を生成する。Vrefa と
Vrefb はそれぞれ Vdd/2 を中心に一定電圧δずらした電圧であり、Vrefa=Vlog+δ、Vrefb=Vlog-δであ
る。比較器は Vlog と Vrefa 及び Vrefb を比較し、Vlog が Vrefb と Vrefa の間（すなわち Vdd/2±δ）に存在
するかどうかを判定する。クロックサイクル毎に、Vlog が Vrefb より低い場合は up 信号をシフトレジス
タ回路に出力し、Vlog が Vrefa より高い場合には down 信号を出力する。シフトレジスタ回路は、11
ビットのシフトレジスタで構成される。しきい値電圧のアンバランスがない状態を基準とし、NMOS
のしきい値電圧が低くばらついている方向（up 信号方向）に 5 段階、NMOS のしきい値電圧が高く
ばらついている方向（down 信号方向）に 5 段階のレジスタを用意する。diff 信号は 11 ビットのデジ
タル信号であり、シフトレジスタ回路で選択されているビットを示す信号のみ’H’を出力する。
NMOS 基板バイアス発生回路は、Vdd と-Vdd 間に直列に接続した複数の抵抗と、抵抗間の端子
と出力 Vbnlog 間に接続された MOS スイッチから構成される。直列接続した抵抗で 11 段階の
NMOS 基板バイアス電圧を生成し、diff 信号により選択されたバイアス電圧を MOS スイッチを介し
て、論理しきい値電圧検出回路に出力する。生成する NMOS 基板バイアスは、基準状態（接地電
位）、逆バイアス電圧方向に 5 段階、順バイアス電圧方向に 5 段階用意する。このフィードバック制
御により、Vlog が Vdd/2±δになる NMOS 基板バイアスが供給され、その時の diff 信号が出力さ
れる。diff 信号は SA-Vt 回路本体へ出力される。本 P/N Vt アンバランス検出回路により、本回路
が搭載されたLSIの論理しきい値（PMOS、NMOSトランジスタ間しきい値電圧アンバランス）を検出
し、しきい値電圧のアンバランス量をデジタル信号で通知することができる。図 2-8 は、P/N Vt ア
ンバランス検出回路の動作をシミュレーションした結果である。電源電圧は 0.9V、δは 10mV に設
定した。同図は LH条件の時の動作波形である。初期状態では PMOSトランジスタのしきい値電圧
が NMOS トランジスタより低いので、Vlog は Vdd/2 である 0.45V を大きく超える。そのため、コンパ
レータは down 信号を出力し、NMOS 基板バイアス生成回路は Vbnlog を順方向にシフトしていく。
Vbnlog を制御し、最終的に Vlog が Vrefa と Vrefb の間に制御されると、しきい値電圧アンバランス
情報である diff 信号を SA-Vt 回路に出力し、P/N Vt アンバランス検出回路は動作を停止する。 
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図 2-7 P/N Vt アンバランス検出回路 
 
 
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図 2-8 P/N Vt アンバランス検出回路の動作波形 
 
図 2-9 は P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路のブロック構成である。報告済みの SA-Vt 回
路に提案した P/N Vt アンバランス検出回路（PMOS/NMOS Vt matching scheme、図 2-7 参照）
を追加した。SA-Vt 回路は、遅延モニタ（Delay monitor）、比較器（Comparator）、シフトレジスタ
（Shift register）、PMOS 基板バイアス発生回路（PMOS substrate bias generator）、及び、NMOS
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基板バイアス発生回路（NMOS substrate bias generator）から構成される。SA-Vt 回路は LSI の遅
延ばらつきを検出し、回路遅延を一定になるようにPMOS基板バイアス電圧Vbp、NMOS基板バイ
アス Vbn を制御し、トランジスタのしきい値電圧を制御する回路である。ASIC のクリティカルパスで
構成された遅延モニタの回路遅延がクロック周期と等しくなるように基板バイアスVbpとVbnが制御さ
れる。本制御により、LSI の遅延ばらつきを補償できる。提案する P/N Vt バランス機能付き SA-Vt
回路は、SA-Vt 回路による動作速度補償だけでなく、PMOS、NMOS トランジスタ間しきい値電圧
アンバランスも補償できる。図 2-9に示すように、P/N Vtバランス機能付きSA-Vt回路は、遅延モ
ニタ回路（Delay monitor）、コンパレータ（Comparator）、シフトレジスタ（Shift register）、PMOS 基
板バイアス生成回路（PMOS substrate bias generator）、NMOS 基板バイアス生成回路（NMOS 
substrate bias generator）と P/N Vt アンバランス検出回路（PMOS/NMOS Vt matching scheme）か
ら構成される。SA-Vt 回路動作前に P/N Vt アンバランス検出回路を動作させて、PMOS、NMOS
トランジスタ間のしきい値電圧アンバランスを検出し、そのアンバランス量を示す diff 信号を SA-Vt
回路に出力する。SA-Vt 回路は NMOS 基板バイアス生成回路の入力信号 adrn に diff 信号を加
算し、PMOS 基板バイアス生成回路の入力信号 adr に対してしきい値電圧アンバランス量に相当
する差を設ける。本制御により、PMOS と NMOS 間のしきい値電圧アンバランスを補償した状態で、
動作速度を補償できる。図 2-10 は P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路の動作波形である。P/N 
Vt バランス機能の適用前後の動作波形を示した。LSI のばらつき条件は HL 条件である。P/N Vt
バランス機能の適用前の動作波形では、Vbp と Vbn は対称に制御される。一方、P/N Vt バランス
機能の適用後の動作波形では、HL 条件によるしきい値電圧アンバランスを補正するために、常
に Vbp より Vbn の方が浅くバイアスされた状態で制御される。このように本制御回路は、PMOS、
NMOS トランジスタ間のしきい値電圧アンバランスの補正と、LSI 動作速度の補償の両方を同時に
実現できる。 
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図 2-9 P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路 
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図 2-10 P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路の動作波形 
 
2.4. 適用結果 
 
本節では P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路の適用効果について述べる。前節で説明したよ
うに、P/N Vt バランス機能を適用していない SA-Vt 回路は LSI の遅延時間を検出し、設計時と等
しくなるように遅延時間を補償する。トランジスタのしきい値電圧が標準より低しきい値電圧で製造
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された LSI では、遅延時間が標準条件より小さいので、SA-Vt 回路はトランジスタに逆方向基板バ
イアスを印加する。これにより、トランジスタのしきい値電圧は上昇し、リーク電力は低減される。一
方、しきい値電圧が標準より高しきい値電圧で製造された LSI では、SA-Vt 回路はトランジスタに
順方向基板バイアスを印加する。これにより、しきい値電圧は低下し、動作速度は補償されるが、
リーク電力は制御前と比べて増加する。図 2-3 と図 2-5 に示すように、LH 及び HL 条件では回
路の遅延時間は標準条件よりわずかに大きい。そのため、SA-Vt 回路は LSI の動作速度を向上さ
れるために、順方向に基板バイアスを制御するが、順方向バイアスによってリーク電力は増加する。
このように、遅延時間を補償する SA-Vt 回路では、PMOS と NMOS 間しきい値電圧にアンバラン
スがあると、動作速度と電力の両方を同時に補償することはできない。 
図 2-11 は提案した P/N Vt バランス機能付き SA-Vt 回路の適用効果をリーク電力に対して示
した結果である。評価回路は 2NAND 回路（fanout=2）で構成した 9 段のリングオシレータ回路であ
る。0.9V 動作時のリングオシレータ回路の動作速度を保持する条件での動作電力（AC）とリーク
電力（DC）を、しきい値電圧がアンバランスな場合とアンバランスでない場合に対して求めた。尚、
動作電力はしきい値電圧のアンバランスがある場合でもない場合でも同等である。電源電圧を低
下させると、動作電力は電源電圧の 2 乗に比例するので低減する。一方、SA-Vt 回路はしきい値
電圧を下げていくので、リーク電力は(1)式に示すように増大する。遅延時間のみに対する補償制
御を行った場合には、しきい値電圧のアンバランスは補正されないので、アンバランスを補正した
場合と比べて 1 桁以上リーク電力が大きい。動作電力とリーク電力が等しくなる電圧で比較すると、
P/N Vt アンバランスを補正しない場合は 0.5V であるのに対し、アンバランスを補正した場合は
0.35V まで電源電圧を低下できる。このように、CMOS 回路の低消費電力化には、PMOS と NMOS
間のしきい値電圧アンバランスを補正することが重要である。 
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AC：動作電力
DC：リーク電力
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図 2-11 リーク電力に対する提案回路の適用効果 
 
2.5. 結言 
 
本章では、130nm 以前の世代において LSI 製造ばらつきで支配的であった、チップ間のトラン
ジスタしきい値電圧ばらつきの補償技術について述べた。チップ間ばらつきは低しきい値電圧品
の LSI ワースト電力の増加をもたらす。更に、P/N 間ばらつきが存在する場合には、回路の最低動
作電圧を高める必要があることを、いくつかの回路を例に解析し論じた。チップ間ばらつきを補償
する従来の基板バイアス制御技術では、しきい値電圧ばらつきによる遅延時間やリーク電流の変
動を仕様範囲内に抑制する制御を行うので、P/N 間ばらつきを補償することができなかった。 
 そこで本研究では、P/N 間ばらつきを論理回路を用いて検出し、PMOS および NMOS トランジス
タの基板端子にそれぞれ最適なバイアス電圧を供給する基板バイアス制御技術を提案した。本
基板バイアス制御により、ASIC の回路動作速度と P/N 間ばらつきを同時に補償できることを確認
した。本制御適用により、動作電力とリーク電力が等しくなる電源電圧で本制御適用前と比較する
と、電源電圧を 150mV 低減（2NAND 回路で構成した 9 段リングオシレータ回路の場合）すること
が可能である。 
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第3章 チップ内ランダムばらつき検出に
関する研究 
──────────────────────────────────────────────────────────────── 
 
3.1. 緒言 
 
第 2 章ではチップ間ばらつきの対策技術である基板バイアス制御技術について述べた。本章
では、90nm プロセス世代以降で増加するチップ内ばらつきと、同世代で中心となったばらつき補
償技術である電源電圧制御技術について述べる。本研究では、電源電圧制御技術向けに、オン
チップランダムばらつきセンサを開発した[3-1]。本センサを用いてチップ内ばらつきを把握するこ
とにより、動作電圧マージンを最小化でき、低電圧動作が可能となる。本章では、このランダムばら
つきセンサ開発を中心に述べる。 
 
3.2. Adaptive voltage scaling 技術とチップ内ばらつき 
 
第 1 章で述べたように、ASIC のチップ間のばらつき補償技術はおよそ 100nm 付近のプロセス
世代を境に、基板バイアス制御から電源電圧制御 AVS（Adaptive Voltage Scaling）へと移ってきた
[3-2][3-3][3-4]。AVS 技術の詳細は後述する。ばらつき補償に対して電源電圧制御が用いられる
ようになってきた理由にはいくつか考えられるが、プロセス微細化に伴い基板バイアスのしきい値
電圧制御効果が下がってきたことと、電源 IC と ASIC ベンダのアライアンス化が進み、電圧制御用
電源 IC を利用しやすくなってきたことが大きな理由である。電源電圧制御を適用するには、出力
電圧を可変にできる電源の開発もセットで必要である。必要電流から電源をチップ内に実装する
のは現実的ではなく、アライアンス化される前には、ASIC ベンダが電源電圧制御 ASIC を開発す
るには敷居が高かった。電源 IC ベンダと ASIC ベンダとのアライアンス化により、電源-ASIC 間イ
ンタフェースが規格化された。上記規格には PMBus[3-5]、PowerWise[3-6]等があるが、どの規格
においても通信プロトコル仕様に従い制御コマンドを ASIC から電源 IC に送信すれば、所望の電
源電圧制御が可能となる。 
次に、AVS 技術の詳細を説明する。AVS 技術はチップ間ばらつきの補償技術である。チップ間
ばらつきを検出し、ばらつきに応じてチップ毎に最適な電源電圧で動作させることで、ASIC の動
作性能を補償する。これにより、トランジスタのしきい値電圧ばらつきによる LSI 性能ばらつきを補
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償することができる。このことを CMOS 論理回路の遅延式で示すと以下のようになる。CMOS 論理
回路の遅延時間 Tpd は(1)式で表される。 
 
  
dd
t
l
pd
V
V
C
T


1
     (1) 
 
ただし、Ｖｄｄは電源電圧、Vt はしきい値電圧、Cl は負荷容量である。(1)式より、プロセスばらつきに
よりしきい値電圧が変動すると、回路の遅延時間が変化するが、電源電圧を制御することにより遅
延時間をしきい値電圧変動前の値に戻すことができる。図 3-1 は AVS 技術適用時の ASIC シス
テム構成の一例である。ASIC と ASIC 外部の電源 IC から構成され、ASIC と電源 IC 間は所定の
電圧制御インタフェースで接続される。ASIC 内部に、ユーザ論理とは別にばらつきセンサと電源
電圧コントローラが搭載される。ばらつきセンサはチップ間ばらつきを検出する。ばらつきセンサは、
通常はプロセスばらつきを検出する。ばらつき補償方式によっては温度や電源電圧も検出するが、
ここではプロセスばらつきのみを検出する方式を説明する。電源電圧コントローラはばらつき検出
結果に応じて最適な動作電圧を決定し、ASIC 外部の電源 IC に電源電圧を設定する制御信号を
出力する。電源 IC は制御信号を受けて出力電圧を変化させ、ASIC に供給する。これにより、
ASIC を最適な電源電圧で動作させることができる。続いて、動作電圧の制御方法について述べ
る。図 3-2 は AVS による電源電圧制御の一例である。横方向はトランジスタのしきい値電圧ばら
つきによるASIC特性変動を示し、縦方向は ASIC分布の個数を示す。トランジスタのしきい値電圧
ばらつきにより、ASIC の動作速度と消費電力がチップ毎に変動する。右方向の ASIC ほどしきい
値電圧が低い。すなわち動作速度は高いが、リーク電力が大きく消費電力も高い。図中の最も右
方向に位置するチップがワースト電力品となる。チップ間ばらつきは一般に正規分布に従うので、
ばらつきの中心付近が最も ASIC 個数が多く、両端ほど少なくなる。AVS 適用前の設計では、全て
のばらつき範囲で ASIC の動作性能を保障する必要があるので、動作速度は左端の最小速度に
合わせて設計する。よって、同図の右方向に位置するしきい値電圧の低い ASIC チップは左端の
最小速度で動作させるが、左端のチップに比べて消費電力が高い。一方、AVS を適用した場合、
同図右方向の低しきい値電圧チップほど動作速度に余裕があるので、最小速度を下回らない電
圧まで電源電圧を下げて動作させる。一例として電源電圧を 2 段階で低下させる電圧制御を例に
説明する。超高速品については電源電圧を 100mV 低減し、高速品については超高速品より小さ
く、例えば 50mV の電源電圧低減を行う。本電源電圧制御により、動作速度は設計値である最小
速度を保障しつつ、ワースト電力を低減することが可能となる。図 3-2 では、電源電圧を低下させ
る電圧制御を例に説明したが、保障する動作速度を最小速度より高い速度に設定し、標準品の
電源電圧を上げる電圧制御も可能である。 
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図 3-2 AVS 技術による電源電圧制御の一例 
 
ここまで、チップ間ばらつきを補償する AVS 技術について説明してきたが、100nm プロセス世代
以降、チップ内ばらつきが増加し、ASIC 設計に対しその影響を無視できなくなってきた。先端プロ
セスで増加するチップ内の主なばらつきは、Random Dopant Fluctuation（RDF）と呼ばれるランダ
ムな変動特性を持つ製造ばらつきである[3-7]。RDF は拡散層の不純物濃度のばらつきによって
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生じる製造ばらつきである。トランジスタのしきい値電圧がチップ内トランジスタ位置にかかわらず
変動する。RDF によるしきい値電圧変動は、トランジスタのゲートサイズ（ゲート長×ゲート幅）の平
方根の逆数に比例し増加するものであり、先端プロセスではシステマティックなばらつきより大きい
[3-8]。 
このように微細化に伴い RDF は増加しているので、現在の先端 ASIC においては、RDF を考慮
してタイミング設計を行っている。デバイス評価等によってチップ内で想定する RDF を算出し、そ
れにマージンを加えたチップ内ばらつきに対して、回路のタイミング設計を行うことが一般的である。
40nm 世代ではチップ内ばらつきによって 40%を超えるしきい値電圧変動が生じている。このしきい
値電圧変動による回路の遅延変動は、回路段数による遅延ばらつき平均化の効果を考慮しても
10%を超える。ASIC のタイミング設計では、この遅延変動にマージンを加えた係数（OCV 係数）を
用いて設計する[3-9]。OCV 係数はチップ内ばらつきによって変動する回路遅延変動率を表す係
数であり、論理回路の一般的なタイミング検証である STA（Static Timing Analysis）検証時に用い
る。OCV 係数は、デバイス評価等から予め用意される数値であり、対象回路の遅延に OCV 係数
を乗じてタイミング検証を行う。OCV 係数を乗じた遅延に対して、タイミングを満足させれば、チッ
プ内ばらつきによる遅延変動が生じた場合であっても ASIC の回路動作が保障される。このマージ
ンを加えた OCV 係数を用いたタイミング設計は、AVS 技術を適用した ASIC に対しても同様であ
る。図 3-3 は AVS 適用 ASIC のクリティカルパス遅延と電源電圧の関係である。チップ間のしきい
値電圧ばらつきのない標準状態の LSI を TT、ばらつきによりしきい値電圧が最も高くなったものを
SS、逆にしきい値電圧が最も低くなったものを FF と定義する。TT 特性の LSI が目標性能を満足
する動作電圧を VTTとする。AVS を適用した場合、FF 特性 LSI は目標性能を満足する電源電圧ま
で低下させて動作させる。チップ内ばらつき RDF を考慮しない場合、FF 品の動作電圧は VFF と
なるが、RDF を考慮すると VFF(RDF)で動作させることになる。しかしながら、上述した従来設計で
はチップ内ばらつきにマージンに加えるため、実際には VFF(RDF)より高い VFF(OCV)で動作させる
ことになる。特に、AVS 適用時には、製造ばらつきによる高速動作 LSI は低電圧で動作させること
になるが、低電圧動作ではしきい値電圧ばらつきによる遅延変動が大きくなるので、このマージン
によって上昇させる電圧（VFF(OCV)-VFF(RDF)）が増加する。この動作電圧上昇は、低消費電力
に最も有効な低電圧動作を制限する。従って、低電圧動作を実現するには、RDF を把握し、電圧
マージンを最小とする電源電圧で ASIC を動作させることが重要である。そこで本研究では、AVS
技術向けにチップ内のランダムばらつきを検出するオンチップ RDF センサを開発する。 
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図 3-3 AVS 適用 ASIC の回路遅延と電源電圧 
 
3.3. RDF 検出方式の提案 
 
チップ内ランダムばらつき検出回路（RDF センサ）は ASIC 内部に搭載され、AVS の動作電圧決
定に用いられる。従って、本来の実現機能であるユーザ論理回路へ極力影響を与えないようにす
るため、RDF センサには小型化が要求されるのは当然であるが、その他に基準となるクロック信号
やアナログ電圧信号、チップ外部部品などの追加なく実現することも重要である。更に、センサ回
路で演算等を行うことで、PC 等のチップ外部装置を用いることなく、チップ内部で自動的に RDF
を求めることも必要である。表 3-1 に AVS 向け RDF センサへの要求事項をまとめた。これまでに
RDF を検出するセンサについて、いくつかの報告がなされている[3-10][3-11]。これらのセンサは
全てアナログ回路で構成され、高精度にRDFを検出することができるが、回路面積が大きい。また、
外部からの基準信号が必要である。このようにアナログ回路方式の RDF センサ回路では、AVS 向
け RDF センサへの要求を満たすことが難しい。そこで本研究では、リングオシレータを用いたデジ
タル回路ベースの RDF センサ回路を開発した[3-12]。 
 
表 3-1AVS 向け RDF センサへの要求 
 要求 
1 低レイアウト面積 
2 クロック、電圧等の追加基準信号なし 
3 RDF を求めるための自動統計演算 
4 プロセス変更時の再設計容易性 
5 RDF による遅延変動特性の検出 
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開発した RDF センサ回路のコンセプトを説明する。本 RDF センサは複数のリングオシレータを
用意し、RDF で変動するリングオシレータの発振周波数を検出し、発振周波数の分布から分散を
計算で求める、というものである。尚、開発したRDFセンサはAVSの電圧決定用センサであるので、
RDF による遅延変動を検出するが、しきい値電圧を直接検出するものではない。しきい値電圧を
検出する場合には、別途シミュレーションや測定等で用意したしきい値電圧と遅延の関係を用い
て、検出結果をしきい値電圧に変換する。本 RDF センサは 2 つの同じ構成のリングオシレータ発
振周波数の差分を用いることで、デジタル回路化して低面積と基準信号レス動作の両方を同時に
実現する。2つのリングオシレータの周波数差分を使って分散を求める場合、演算に用いるデータ
のビット数を低減できる。リングオシレータ周波数をそのまま用いて分散を計算する場合には、周
波数を示すのに必要なビット数をそのまま使用しなければならないが、周波数差分を用いる場合
には、差分周波数を示すビット数に低減できる。従って、分散演算回路の規模を低減できる。例え
ば、発振周波数は 12 ビット信号、周波数差分は 8 ビットで表される場合、本方式では分散演算に
必要なビット数は 12 ビットから 8 ビットに低減できる。これは 2 つの正規分布の差分分布もまた正
規分布に従うという特性を用いている。尚、RDF が正規分布に従うことは文献[3-13]にて報告され
ている。ここで、正規分布の差分分布を統計理論から求める。2 つの正規分布 X、Y の差分分布
X-Y は(2)及び(3)式で与えられる。ただし、分布 X、Y の平均をμx、μy、標準偏差をσx、σy とす
る。 
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(3)式から、分布 X-Y もまた正規分布に従い、その平均と分散は(4)式と(5)式であることが導出され
る。 
 
yxyx          (4) 
222
yxyx          (5) 
 
従って、正規分布 X および Y が同じ分布である場合には、平均μx-y と分散σx-y
2 は、それぞれ(6)
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式で表される。 
 
x-y =0, x-y2=2x2      (6) 
 
分布 X-Y は、平均 0、標準偏差は分布 X または分布 Y の標準偏差の√2 倍となる。 
開発した RDF センサは差分分布を用いて分散を求める。本センサはリングオシレータ（以下、
RO とする）と分散を計算する統計演算部から構成される。2 つの同じ構成の RO のセットを複数用
いる。2 つの RO を ROA、ROB とする。ROA と ROB の発振周波数の差分分布の分散を統計演算部
で計算する。図 3-4 は ROA と ROB の発振周波数分布（a）と ROA と ROB の周波数の差分分布(b)
である。ROA および ROB は同じ構成のリングオシレータであるから、(6)式より、ROA-ROB の分布は
平均 0、標準偏差は ROA または ROB の標準偏差の√2 倍の正規分布に従う。ROA-ROB の分布の
標準偏差は、ROA-ROB の絶対値の分布を用いて計算できる。ROA-ROB 分布の平均は 0 であるか
ら、ROA-ROBの標準偏差は、ROA-ROBの絶対値の分布の標準偏差と等しい。ROA-ROBの絶対値
の分布は、図 3-4(b)に示す斜線部である。尚、ROA-ROB の絶対値の分布を以下|ROA-ROB|とす
る。標準偏差の算出に ROA-ROB の絶対値の分布を使うことで、ROA と ROB の周波数の大小関係
の情報も必要なくなる。以上説明した通り、RDF を検出するのに、リングオシレータの周波数をそ
のまま用いるのではなく、周波数差分の絶対値を用いることで、RDF 分布の分散演算回路のビット
数を低減できる。 
AVS 向け RDF センサに対するもう一つの要求である基準信号レス動作についても、RO 周波数
の差分情報を用いる本方式を採用することで解決できる。ROA と ROB の周波数差分は、ROA と
ROB 周波数の相対値を用いることで、基準信号レス動作を実現できる。ROA と ROB 周波数の相対
値を検出する回路方式を含めた、RDF センサの回路詳細は次節で述べる。 
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図 3-4 リングオシレータの周波数分布と周波数差分の分布 
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3.4. RDF センサの回路構成 
 
RDF センサは複数のリングオシレータペア（ROA と ROB）、周波数差分検出部、統計演算部から
構成される。始めに、リングオシレータの仕様（発振周波数と発振周波数の変動）決定方法につい
て述べる。後述するが、RO の発振周波数は非同期カウンタで構成される周波数カウンタを用いて
検出する。従って、RO の発振周波数は非同期カウンタの最大動作周波数以下に制限される。今
回、RDF センサを開発した 40nm プロセスでは、非同期カウンタの最大動作速度は 4GHz であるの
で、RO 発振周波数は 4GHz 以下に抑える必要がある。次に、RDF による RO 発振周波数の変動
量について述べる。RO 発振周波数の変動量はできるだけ大きく設計すべきである。なぜなら、
RO 発振周波数の変動量が小さい場合、RO 発振周波数の差分を求めるのに必要となる周波数カ
ウンタのビット数は増加するからである。RO 発振周波数分布の標準偏差を平均値で割った値を
NFD（=標準偏差/平均）とする。10 ビットの周波数カウンタを用いて、しきい値電圧ばらつきが 1mV
の分解能に相当する周波数差分を検出する例を考える。この場合、2.3%以上の NFD が必要とな
る。これは以下の考え方から求まる。 
RDF によるしきい値電圧ばらつきが 1mV 生じたとき、変動する RO 発振周波数差 FC1 は、 
 
FC1 = F × (NFD / (Vth))     (7) 
 
である。ただし、F はしきい値電圧変動がない状態の RO 周波数（RO 周波数の平均でも可）である。
この変動周波数 FC1 によってリングオシレータ発振周期が変化するが、この発振周期の変化量が
ちょうど発振信号の 1 パルス分の時間と等しくなるのに必要となる周波数カウント数 NFD1 を求める。
NFD1 は、周波数カウンタは周波数 F で動作する場合、(7)式で求められる。 
 
NFD1 = F / FC1      (8) 
 
例えば、σ（Vth）=23mV（本評価に用いたデバイスのしきい値電圧ばらつき（シミュレーション））、
10 ビットカウンタ（1024 カウント）で計測する場合、NFD は 2.3%以上が必要となる。 
図 3-5 は RO の発振周波数と RDF による発振周波数変動のシミュレーション結果である。同図
(a)に発振周波数、(b)に発振周波数の変動量を示す。RO の設計パラメータはリングオシレータ段
数であるが、RO の発振周波数と発振周波数変動量はトレードオフの関係にある。発振周波数は
RO 段数の逆数に比例する。また、周波数変動量は段数により平均化されるので、段数の平方根
の逆数に比例する。図 3-5 には、RO 格段の fanout を 1 または 4 の場合の特性を示す。全てのト
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ランジスタは最小ゲート長で構成した。Fanout=1 の場合、RO 発振周波数 4GHz を満たす RO 段
数は39段であるが、その時RO発振周波数の変動量（NFD）はRDFばらつきが平均化されて1.8%
であり、2.3%に届かない。Fanout=4 の場合は、７段と少ない段数で発振周波数 4GHz を下回るが、
fanout を増やすために接続したトランジスタで RDF ばらつきが平均化されるので、fanout=1 の時と
同様に RO 周波数 4GHz と NDF2.3%を同時に満たすことはできない。そこで、この RDF ばらつき
の平均化を避けるため、2 種類のインバータ回路を用いるリングオシレータ回路を提案し、RO 段
数を 7 段に低減した。図 3-6 に提案するリングオシレータ回路を示す。本 RO は、最小ゲート長
（Lmin）のトランジスタで構成されるインバータ回路（発振用インバータ）と、大きなゲート長（Lmin×4）
のトランジスタで構成されるインバータ回路（負荷インバータ）からなる。発振用インバータは RO の
各段を構成するインバータ回路に用いられる。負荷インバータは発振周波数を低減するために、
RO 各段の出力に 1 個接続される。RDF はゲートサイズの平方根の逆数に比例するので、ゲート
長を増加させると RDF の影響を受けにくくなる。従って、RDF の影響を低減したインバータ回路を
負荷に用いることにより、RO 周波数の変動量を維持しつつ、RO 周波数を低減することができる。
本構成を用いた 7 段の RO 回路は、3.5GHz の発振周波数、3%の NFD を実現し、RO 要求仕様を
満足できる。本 RO 回路の発振周波数 FRO と発振周波数の変動量 NFDRO は、以下の(8)、(9)
式で表される。 
 
FRO= (GLL + 1) × F      (8) 
NFDRO = (1 / GLL + 1) × NFD    (9) 
 
ただし、GLL は最小ゲート長と負荷インバータ回路のゲート長との比である。 
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図 3-5 リングオシレータの周波数分布と周波数差分の分布 
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図 3-6 RDF センサ向けリングオシレータ回路 
 
次に、RDFセンサ回路の構成と動作の詳細を説明する。図 3-7にRDF センサ回路の構成を示
す。また、RO 回路の発振周波数特性を評価するための RO 評価回路の構成も示す。RO 評価回
路は RDF センサ回路の RDF 検出性能評価に用いる回路であり、RDF センサ回路とは別の回路
である。同図(a)は RDF センサ回路の全体構成である。RDF センサ回路は、256 個のペアセンサ
（Pair sensor）部（#0～#255）、統計演算部（Statistical calculation）から構成される。統計演算部の
構成は同図(b)に示す。ペアセンサは 2 個の７段の RO 回路（ROA、ROB）、2 個の 12 ビット非同期
カウンタ（12bit-counter）、周波数差検出回路（Detecting frequency difference）から構成される。
非同期カウンタのビット数は 9 ビットから 12 ビットに変更できる。ペアセンサは ROA と ROB の発振
周波数の差分を検出する。統計演算部はペアセンサの周波数差の分散を計算する。統計演算部
の動作クロックには、ペアセンサ#255 の ROB の発振信号 ROB255 を 1/64 分周した信号を用いるの
で、外部クロックを必要としない。ペアセンサの数を増やすと RDF 検出精度は向上する。統計理
論によると、96 個以上のペアセンサを用意すれば 10%以内の誤差で RDF を検出できる。尚、今回、
開発した RDF センサ回路では、ペアセンサと RDF 検出精度の関係を評価するために 256 個のペ
アセンサを搭載したが、RDF を検出するには 100 個程度のペアセンサを用意すれば十分である。
更に、図 3-7(c)に示すように、RDF センサ性能を評価するために ROA と ROB と同じ構成のリング
オシレータ ROEA と ROEB を、RDF センサとは別ブロックとして実装した（Ring oscillator block）。
ROEA と ROEB の出力信号は 6 ビット非同期カウンタを用いて 1/64 分周して出力される。この 1/64
分周後の信号の周波数は、外部の周波数カウンタやスペクトラムアナライザで評価する。ROA/B と
ROEA/B は同じ回路構成であるが、チップ内の別の場所に実装された回路であるので、これらの発
振周波数分布は近い特性を持つが、完全には一致しないと予想される。 
開発した RDF センサの動作を説明する。ペアとなるリングオシレータ ROA および ROB は、256
ペアで構成されるが、リングオシレータペアは一つずつ順々に動作する。始めに、ペアセンサ#0
が動作を行う。ペアセンサ#0 の ROA0と ROB0は、発振動作を開始し、発振パルス信号を出力する。
これら 2 つの発振信号はそれぞれ 12 ビット非同期カウンタでカウント数を計測される。そして、カウ
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ンタの 12 ビット出力信号は統計演算回路に出力される。カウンタのビット数は 9 から 12 ビットに変
更して設定することが可能である。カウンタ出力信号の MSB（Most-significant bit）は周波数差検
出回路に出力される。ROA と ROB 周波数は RDF によって変化するので、カウンタの最大カウント
数に達するまでの時間は ROA と ROB とで異なる。 
ROA0 と ROB0 はカウンタのカウント数が最上位ビットに達するまで発振動作を続ける。周波数差
検出回路は ROA0 と ROB０の周波数差を検出し、ROA と ROB のイネーブル信号 EN0 を制御する。
RDF に起因する RO 周波数変動により、ROA0または ROB0の出力カウント数はどちらかが先に MSB
に達する。この時、EN0 をディスエーブル状態にし、ROA0 及び ROB0 の動作を同時に停止させる。
そして、この時のカウンタ値 FQA0 と FQB0 の差分をペアセンサ#0 の周波数差分値として用いる。ペ
アセンサ#0 動作後、同様の動作をペアセンサ#1 に対して行う。この動作を分散を求めるのに使用
するペアセンサの数（今回、チップに搭載したペアセンサは 256 個なので、最大 256 回）まで繰り
返す。統計演算ブロックは、この周波数差分値|ROA-ROB|から分散を計算し求める。統計演算ブロ
ックでは、周波数差分値を用いて分散を計算することにより、データ及び演算回路のビット数に周
波数差分値を用いない場合の 12 ビットから 8 ビットに低減できる。統計演算ブロックの回路規模は
12 ビットデータ使用時に比べて 53%に削減できる。 
次に本 RDF センサの誤差について考察する。RDF センサで検出した RDF には次の 4 つの誤
差要因がある。図 3-8 に誤差要因を示す。第一の誤差要因はカウント数がカウンタの MSB ビット
に達してから、リングオシレータが停止するまでの時間である。ペアセンサ間のレイアウトミスマッチ
によって生じる。本要因で生じる誤差の最大値を RO カウント数に変換すると±0.15 カウントである。
第二の要因は周波数差分値の量子化誤差であり、最大誤差は±0.5 カウントである。第三の要因
はセンサ数の制限による誤差であり、最大誤差は±0.9 カウントである。第三の誤差は次節で述べ
る評価結果から求めた。最後となる第四の要因は周波数カウントの測定時間の誤差である。本セ
ンサ方式での周波数差分検出方法では、ペアセンサの 2 つの RO の内、周波数の高い方の RO
周波数を基準に周波数誤差を検出している。そのため、RO が発振を開始してカウンタが最上位
ビットまでカウントするまでの時間が、計測するペアセンサ毎に変化するためである。この誤差は
±0.3 カウントである。第一及び第四の要因による誤差はレイアウト後の実負荷シミュレーションか
ら求めた。第一から第四の要因を合計した全ての誤差は±1.85 カウントであり、1mV 分解能を
7.9%の精度で求めることができる。検出分解能と精度はカウンタビット数を増加させることで改善で
きる。 
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図 3-7 RDF センサ回路と RO 評価回路の構成 
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図 3-8 RDF 検出の誤差要因 
 
3.5. RDF センサのチップ試作と評価結果 
 
本節では前節までに詳細を述べた RDF センサを試作、評価した結果を述べる。本 RDF センサ
回路を含むテストチップを 40nm CMOS テクノロジを用いて試作した。テストチップの写真と諸元を
図 3-9 に示す。テストチップには、256 個の RO を搭載した RDF センサだけでなく、同じく 256 個
の RO（ROEA と ROEB）を搭載した RDF 特性比較用の RO 回路を実装した。これらの RDF センサと
RO 回路の両方を評価した。 
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図 3-9 RDF センサのテストチップ 
 
RDF センサを評価する前に、RDF センサを搭載したチップの RDF を把握するため、RO 回路
（ROEA と ROEB）の特性を評価した。RO 周期の分布を図 3-10 に示す。分布の平均μ、分散σ
2
を図中に示す。ROEA と ROEB の差分分布（以後、”ROEA-ROEB”とする）を図 3-11 に示す。測定
した”ROEA-ROEB”の分散を RDF センサの検出するカウント数に変換すると 97.9k であった。これ
は本チップでの RDF センサの検出期待値となる。図 3-12 は RDF センサで検出した ROA と ROB
の差分の絶対値の分布（以後、|ROA-ROB|とする）である。RDFセンサで検出した分散は104kであ
った。図 3-10に示す”ROEA-ROEB”と比較して、6.2%の誤差が生じている。この誤差は、本来等し
いと想定していた ROA 及び ROB の発振周波数の平均に差が生じていることに起因している。RDF
センサの統計演算ブロックは、|ROA-ROB|から分散を求めているが、|ROA-ROB|を用いて分散を正
確に求められる条件は、3.3 節で述べたように、ROA と ROB の発振周波数の平均が等しいことであ
る。しかしながら、図 3-10 に示すように、ROEA と ROEB の発振周期の平均には 4ps のずれがある
ので、ROA と ROB の発振周波数にも同様にずれがあると考えられる。このことから、今回の ROA 及
び ROB の特性では、|ROA-ROB|を用いて分散を計算すると、”ROA-ROB”から求めた分散とは誤差
が生じることになる。そこで、ROEA 及び ROEB に関しても|ROEA-ROEB|から求めた分散と、RDF セ
ンサで検出した分散を比較することとする。図 3-13 は図 3-10 から求めた|ROEA-ROEB|の分布で
ある。ただし、図 3-13 の横軸は RDF センサが検出するカウント数に変換してある。分散は 111k
であった。RDF で検出する図 3-12 に示す|ROA-ROB|と、図 3-13 に示す|ROEA-ROEB|の分布の
近さを計算するため、相関を計算すると0.81であった。これは両分布特性に強い相関があることを
示しており、本 RDF センサで RDF による RO 回路の遅延変動を検出できることを示している。 
次に、ROA と ROB の周波数平均が等しい場合は、今回の分散計算方法で正しく分散が求まるこ
とを示す。図 3-14 は ROEA と ROEB の周波数誤差をなくすために、ROEA の周期を 4ps 低減した
分布を用いて、ROEA と ROEB の差分を求めた結果である。尚、ROEA 周期の修正には、一般的な
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数値計算ツールを用いた。図 3-14 に示すように、”ROEA-ROEB”と|ROEA-ROEB|から求めた 2 つ
の分散は等しいことが確認できた。2 つのリングオシレータ周波数の平均にずれがない場合は、周
波数差分の絶対値を用いて分散の算出が可能である。今回、ROA と ROB の周波数平均に差が生
じたのは、ROAとROBのトランジスタ配置は完全に同様であるが、ROブロック内の信号配線位置が
異なることが原因と想定している。従って、ROA と ROB の周波数平均を同様にするには、信号配線
も含めて RO を完全に同じレイアウトで実装することが必要である。その他の対策として、RO の配
置順を変更することも考えられる。現状 RO を ROA、ROB の順に配置しているが（ROA0→ROB0→
ROA1→ROB1→ROA2→ROB2・・・）、これをを交互にレイアウト配置する（ROA0→ROB0→ROB1→ROA1
→ROA2→ROB2→・・・）。尚、ROA-ROB 分布から直接分散を求めれば、発振周波数平均の差が生
じた場合でも正しい値が得られる。この場合は ROA-ROB 分布の発振周波数の平均を別途求めて、
以下の式により分散を求めればよい。 
（FROA-FROB 分布の 2 乗和/センサ数－（FROA-FROB 分布の平均）
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図 3-10 ROEA 及び ROEB の発振周期分布 
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図 3-11 “ROEA-ROEB”の発振周期分布 
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図 3-12 RDF センサの RDF 検出結果 
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図 3-13 |ROEA-ROEB|分布 
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図 3-14 周波数誤差補正後の RO 特性分布 
 
分散を計算する際に問題となった ROA と ROB の周波数誤差を調査した。図 3-15 は ROEA と
ROEB の平均周波数（RO average frequency）を 10 個のチップについて評価した結果である。ROA
と ROB の平均周波数には誤差があり、ROB の平均周波数が ROA より約 1.5%高いという結果であっ
た。評価した 10 チップサンプルは全て同じ誤差特性であり、ノイズ等が原因で生じるランダム性の
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周波数誤差ではない。これは、レイアウトに起因する誤差で、ROA と ROB のレイアウトパターンの不
一致が原因の一つと考えられる。ROA と ROB のトランジスタ配置は完全に同様であったが、RO ブ
ロック内の信号配線パターンが ROA と ROB とでは異なっていたことが原因と想定している。 
図 3-16 に RDF 検出に用いるペアセンサ数（Number of sensors）と標準偏差（Standard 
deviation）の関係を示す。RO 評価回路に搭載した ROEA と ROEB の 7 サンプルの測定結果から求
めた。標準偏差のばらつきはペアセンサの数を増加させるほど減少する。ペアセンサ数が 32 個の
場合、標準偏差の誤差は 4%以下であった。この誤差は 0.9 カウント（23 カウント×4%、ただし、カウ
ンタビット数=10、NFD=2.3%の時）である。 
図 3-17 は RDF センサで検出した NFD と電源電圧の関係である。電源電圧が低下するとしき
い値電圧変動の回路遅延に対する影響が増大する。図 3-17 では、特に低電圧条件において、
NFD が急増することが確認できる。この NFD の増加により、ASIC の低電圧動作は困難になる。
RDF による回路遅延ばらつきを検出できる本センサは、最低動作電圧検出器として用いることが
できる。 
最後にチップ面積について述べる。RDF センサの面積は今回評価向けに設計したチップから
大幅に削減可能である。今回の回路では、精度評価のため 256 個のペアセンサを RDF センサ本
体と RO 評価回路の 2 つ用意したこと、更に、各ペアセンサに周波数カウンタ回路を接続したこと、
余裕を持ってレイアウトしたこと等により、図 3-9 に示すようにチップ面積は大きくなった。ASIC 内
部論理に RDF センサを組み込む場合は、周波数カウンタ回路を 256 個のペアセンサに共通にし、
RO 評価回路やパッド等の評価向け回路面積は削減できる。ペアセンサ 32 個の場合、統計演算
ブロックを含めて 50um×100um で実現できる。 
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図 3-15 ROEA と ROEB の平均周波数 
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図 3-16 ペアセンサ数と標準偏差の関係 
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図 3-17 NFD の電源電圧特性 
 
3.6. 結言 
 
本章では、主に 90nm 世代以降増加し、ASIC 設計の課題となってきたチップ内ランダムばらつ
き RDF と、ばらつき補償技術の主流となってきた電源電圧制御技術について述べた。電源電圧
制御はチップ間ばらつきを補償する技術であり、チップ間ばらつきによる回路速度変動を補償す
る電源電圧をチップ毎に決定し、ASIC の低電圧動作を実現する。電源電圧制御は微細化に伴い
増加する RDF による回路速度変動については、電圧を上げて動作させることで補償している。そ
の上昇電圧は、RDF による速度変動として一定の変動割合を見込んで決定しているので、電圧マ
ージンを含んでおり、CMOS 論理回路の低電圧動作には、この電圧マージンの最小化が有効で
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ある。そのためには、RDF を検出し、RDF による実際の回路遅延変動を補償する最適動作電圧を
決定することが必要である。しかしながら、従来のアナログ回路ベースの RDF 検出回路は、基準
信号が別途必要、低面積化が困難等の理由により、ASIC への搭載がなされていない状況であっ
た。 
そこで、本章では電源電圧制御技術向けに RDF を検出するセンサ回路を提案し、40nm プロセ
スで試作、その効果を実証した。開発したセンサはデジタル回路ベースの小型センサ回路である。
RDF により変動する 2 つのリングオシレータ周波数の差分をばらつき検出に用いる方式を提案し
た。本方式により、外部からの基準信号や基準クロックなしに、RDF を 1mV の分解能で検出可能
である。 
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第4章 ランダムテレグラフノイズの回路
動作に及ぼす影響評価に関する研究 
──────────────────────────────────────────────────────────────── 
 
4.1. 緒言 
 
前章までチップ間及びチップ内のデバイスばらつきとばらつきに対する回路対策手法を述べた。
本章では、更に微細化が進展した場合に増加する新たなデバイスばらつきであるランダムテレグ
ラフノイズ（Random telegraph noise、以下 RTN と表記する）について述べる。本章では、始めに
RTN 特性を把握し、RTN が回路動作に与える影響を解析するための評価手法について述べる。
次に、RTN の影響が最も顕著に表れる SRAM について、RTN による不良セルの検出加速につな
がる評価手法を提案し、その効果を実測で確認する[4-1]。 
 
4.2. Random telegraph noise の概要と課題 
 
RTNは時間によってしきい値電圧が離散的に変動するランダムばらつきである[4-2][4-3]。RTN
はゲート酸化膜中の欠陥順位に熱で励起されたキャリアが捕獲/放出されることにより生じる現象
である。RTN はゲートサイズの逆数に比例して増加するので[4-4]、RTN は微細化と共に増加し、
回路動作へ影響を与える。1 章でも述べたが、3 章で対策を論じたばらつき RDF に対して、20nm
以降のプロセス世代においては、RTN は RDF を超えるばらつきとなる可能性があると報告されて
いる[4-5][4-6][4-12]。これは、RDF と RTN では、しきい値電圧ばらつきのゲートサイズ依存性が
異なり、RTN の方がゲートサイズ低下によるばらつき増加が大きいからである。また、Fin-FET 導
入でチャネル不純物濃度が下がることから RDF は減少するが、RTN はゲートサイズで決まるので
ばらつきが減少しないこともその理由である。 
RTN が従来のばらつき（例えば RDF[4-7]）と異なる点は、時間経過によりしきい値電圧が離散
的に変動することである。しきい値電圧の変動量だけでなく、変動する時間もトランジスタ毎に異な
る。しきい値電圧の変動時間は短いものは数 p 秒以下から、長いものは年単位のものが存在する
と言われている。RTN もまた、しきい値電圧のばらつきであるから、低消費電力化に最も効果が高
い動作電圧の低下を制限する。RTN の時間経過で変化するしきい値電圧に対し、従来の研究は
最先端の微細プロセスによるデバイス単体特性の現象解明が主であり、RTN 現象の回路動作に
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与える影響[4-9]を論じたものは少ない。RTN 現象は時間的にしきい値が確率的に変動する特性
をもつ新しい現象であるので、回路動作に対する有効なRTN回避策はいまだ提案されていない。
しかしながら、LSI 回路設計者の立場からは、トランジスタ単体での RTN 現象を把握するだけでな
く、RTN による回路動作への影響を予測し設計に組み込む回路技術とともに、LSI の信頼性を評
価するテスト技術の開発が重要となる。そこで、本研究ではトランジスタ単体の RTN 評価だけでな
く、RTN の回路動作への影響を評価する手法を提案するとともに、RTN による回路動作エラーを
効率的に評価する手法を提案することを目的とした。 
RTN のばらつき特性（しきい値電圧変動の振幅、時定数）はトランジスタによって異なる。従って、
RTN の回路動作への影響を評価するには、回路を構成するトランジスタ単体での RTN 特性と、
RTN によって変動する回路特性を同じ回路を用いて評価しなけらばならない。RTN 評価に対する
課題は、①回路は複数のトランジスタから構成されるが、それぞれのトランジスタ単体での RTN を
検 出 す る の が 困 難 な こ と で あ る 。 従 来 SRAM を 用 い た 評 価 手 法 が 報 告 さ れ て い る
[4-9][4-10][4-11]。これらは RTN による回路特性変動は評価しているが、回路を構成するトランジ
スタのRTN特性評価はなされていない。更に、②RTNとそれ以外要因による動作エラー原因の切
り分け困難（①の原因により）、③現世代プロセスではRTNによるしきい値電圧変動が小さく、回路
動作への影響が軽微で評価困難、という課題もある。本研究では 40nm プロセスで試作した SRAM
評価 TEG と一般的な測定環境を用いて RTN 特性評価を行った。SRAM を用いたのは、ASIC 内
の回路の中で SRAM は最もゲートサイズの小さいトランジスタを使用するので、微細化に伴い最初
に RTN の影響が表れるためである。 
上記課題を解決するため、次節で説明する 2 つの評価手法を提案した。そして、提案する評価
手法を用いてトランジスタ単体の RTN 特性と回路動作エラー特性を評価し、回路内トランジスタに
存在する RTN が回路に与える影響を明確化した。更に、RTN による動作エラーが生じる SRAM セ
ルを効率よく検出することにつながるワード線ブースト評価手法を提案し、その効果を確認した。 
 
4.3. RTN 評価手法の提案 
 
本節では提案する RTN 評価手法を説明する。本研究では 2 つの評価手法を用いることで、同
一の回路からトランジスタ単体の RTN 特性と、RTN に起因する回路動作エラーを評価できる。尚、
前節で述べたように、回路には 40nm プロセスで試作した SRAM 評価 TEG（Test element group）
を用いた。提案する第一の評価手法はビット線電流評価であり、第二の評価手法はフェイルビット
エラー評価である。第一の評価手法であるビット線電流評価は、SRAM のビット線電流の時間波形
を取得することで、SRAM を構成するトランジスタ毎に RTN の振幅及び時定数を評価できる。一方、
第二の評価手法であるフェイルビットエラー評価は、SRAM回路の動作エラー（ビットエラーレート）
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を評価するためのものである。これらの評価方法を組み合わせることで、SRAM を構成するトランジ
スタに存在する RTN が SRAM のビットエラーレートに与える影響を明確化できる。 
評価手法を説明する前に、評価に用いた SRAM 評価 TEG の構成について述べる。図 4-1 に
SRAM 評価 TEG の構成を示す。SRAM 評価 TEG には、8bit×256word×16column の SRAM を
搭載した。SRAM 動作における RTN の影響を明らかにするためには、SRAM セル内のそれぞれの
トランジスタにおける RTN を評価する必要がある。そこで、SRAM 評価 TEG は、センスアンプを通
して選択した SRAM セルの値を読み出す評価に加えて、SRAM のリード、ライト動作中のビット線
（BL）電流を評価できる構成が必要であり、そのため、SRAM のビット線を SRAM 評価 TEG 外部へ
引き出した。このビット線には、SRAM 内で選択した 1 ビットセルのビット線を切り替えて本ビット線
に接続できる構成とした。更に、本 TEG に搭載した SRAM では、SRAM 動作中のビット線電流を
連続して評価できるように設計した。一般のクロック同期制御方式の SRAM アレイでは、SRAM のリ
ードおよびライト動作シーケンスのビット線を長時間連続してアクティブ状態にすることはできない
が、本 TEG の SRAM では、SRAM のリードおよびライト動作シーケンスのタイミング制御に外部信
号を用いる構成とし、SRAMの動作シーケンス制御タイミングやSRAM動作速度を自由に制御でき
るようにした。今回の評価手法では、SRAM のビット線電流を評価している期間は、ビット線をアク
ティブにした状態で他の SRAM のダイナミックな動作は一時停止させる。これは、RTN 以外の要因
が SRAM 動作に影響を与えることを避けるためである。 
次に RTN 評価手法について述べる。第 1 の手法は SRAM 内の各トランジスタの RTN を評価す
るビット線電流（Bit line current）評価である。また、第 2 の手法は SRAM 動作エラーレートを評価
するフェイルビットエラーレート（Failed-bit error rate）評価である[4-9]。図 4-2 に、これら 2 つの
手法の評価フローを示す。同図(a)に示すビット線電流評価は、SRAM セル内のどのトランジスタに
RTN が存在するか明確化し、そして、存在する RTN の Vth 変化量と時定数を評価するための手
法である。本 TEG に搭載した 40nm プロセスを用いた SRAM の標準電圧は 0.9V であり、ビット線
電流評価は 0.9V を印加し測定する。ビット線電流は、チップ外部に引き出したビット線に半導体
パラメータアナライザ（Semiconductor parameter analyzer）を接続して評価する。SRAM セルに’H’
を書き込んだ後、トランスファーMOS（Transfer MOSFET）を導通させる。そして、ロード MOS（Load 
MOSFET）とトランスファーMOS 経由で流れるビット線電流を最大 500 秒の期間測定する。その後、
SRAM セルに’L’を書き込み、同様の方法でドライバ MOS（Driver MOSFET）とトランスファーMOS
経由で流れるビット線電流を測定する。RTN に起因する Vth 変動が存在するトランジスタを経由す
る電流を評価した場合には、測定したビット線電流が変化する。 
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図 4-1 SRAM 評価 TEG の構成 
 
図 4-2 (b)にビットエラーレート評価の動作フローを示す。本 TEG では、RTN に起因するライト
ビットエラーを評価した。前述したように、SRAM の標準動作電圧は 0.9V であるが、0.9V 動作では
電圧マージンが十分に確保されているため、RTN による動作エラーは生じない。そこで、SRAM の
電源電圧を SRAM の最低動作電圧（VDDmin）付近にまで低下させて評価する。本評価では低電
圧条件（VDDL）は 0.3V から 0.4V に設定した。RTN による Vth は時間によって変化するので、低
下させた電圧 VDDL 条件で複数回、ライトエラーを測定する。そして、ライトエラー検出結果からエ
ラーレートを計算し求める。ライトビットエラー評価フローを説明する。始めに電源電圧 0.9V 条件
（VDDT）で SRAM セルに’H’を書き込む。その後、電源電圧を低電圧条件（VDDL）の 0.4V まで
低下させ、SRAM セルに’L’を書き込む。その後、’L’読み出し動作を行い、’L’が正しく読み出さ
れるかを確認する。この一連のライトエラー評価を 50 回繰り返し、動作電圧 0.4V 条件でのエラー
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レートを計算する。その後 VDDL を 0.398V に 2mV 低下した電圧に設定し、同動作フローを 50 回
繰り返してエラーレートを求める。これを VDDL が 0.3V に達するまで繰り返す。このように、始めに
標準電圧 VDDT（0.9V）で SRAM セルを初期化（’H’書き込み）を行い、その後の低電源電圧
VDDL（0.3V～0.4V）で RTN による SRAM ライトエラーを検出（’L’書き込みと読み出し）する。尚、
本 SRAM 評価 TEG では、ライトエラーの電圧マージンの方がリードエラーの電圧マージンより小さ
いことを事前に確認しているので、微小な Vth ばらつきである RTN を評価するのにライトエラーレ
ートを用いた。これら 2 つの評価手法を用いることにより、SRAM 内のトランジスタ特性と SRAM 動
作エラーの関係を明確にできる。 
 
(0.9 V)
(0.400 V)
V
D
D
L
‘H’
write
‘L’
write
Read
through
SA 
(1ms)
Time
VDDT
(1s)
1ms
(1ms)
(0.9 V)
P
o
w
e
r 
s
u
p
p
ly
 v
o
lt
a
g
e
V
D
D
 (
V
)
‘H’ write
Bit line current 
Measuring
(500s)
Time
VDDT
(1s)
Bit line current 
Measuring
(500s)(1s)
‘L’ write
(a) Bit line current
(b) Failed-bit error rate
Bit line current 
Measuring
(500s)(1s)
Bit line current 
Measuring
(500s)(1s)
‘L’ write
SRAM cell (#0) SRAM cell (#1)
Word line / bit line
address control
Word line / bit line
address control
Word line / bit line 
address control
‘H’
write
‘L’
write
Read
through
SA 
(1ms)(1s) (1ms)
(SRAM cell (#0) select)
Bit error evaluation(1st) (2nd)
‘H’
write
‘L’
write
Read
through
SA 
(1ms)(1s) (1ms)
(50th)
‘H’
write
‘L’
write
Read
through
SA 
(1ms)(1s) (1ms)
(0.398 V)
VDDL = 0.40 V VDDL = 0.38 V
Bit error evaluation(1st)
1ms
(0.300 V)
P
o
w
e
r 
s
u
p
p
ly
 v
o
lt
a
g
e
 V
D
D
 (
V
)
 
図 4-2 ビット線電流評価およびフェイルビットエラー評価の動作フロー 
 
RTN によるライトビットエラーレートを検出しやすくするために、SRAM を最低動作電圧付近で動
作させる。低電圧動作時の SRAM 動作エラーの要因として、RTN 以外に動作速度と電源電圧ノイ
ズが考えられる。しかしながら、本 SRAM 評価 TEG のリード及びライト動作シーケンスは外部から
与える信号により制御され、評価時には十分に低速で動作させている。更に、SRAM セルの評価
期間中にはクロック、信号、回路は全て停止させている。従って、電源ノイズは十分に小さく、RTN
以外の要因による SRAM 動作エラーは無視できると考えられる。このことは SRAM 評価 TEG の評
価結果から説明できる。本 TEG の評価結果の詳細は次節で述べるが、図 4-7 に示すエラーレー
トの評価結果では、大部分の SRAM セル（#1）のエラーレートが、最低動作電圧（VDDmin）で 0 か
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ら 100%に変化している。これに対し、セル（#2、3、4）については、VDDmin に数 mV から 10mV 程
度の変動がある。つまり、これは SRAM セル測定時に RTN が発生し、Vth が変動したかどうかで、
VDDmin が変化したように見えるものであり、電源ノイズではなく RTN によって SRAM 動作エラー
が生じていることを示している。尚、温度は 27℃一定条件で評価しており、VDDmin の変動は温度
変化によるものではない。 
 
4.4. RTN によるしきい値電圧変動の評価結果 
 
ビット線電流評価によって RTN による Vth 変動を実測した結果を述べる。図 4-3 にビット線電
流評価の構成と条件を示す。同図(a)はライト動作で SRAM セルに’L’を書き込んだ後の評価構成
であり、同図(b)は同様に’H’を書き込んだ後の評価構成である。(a)では、トランスファーMOS とド
ライバ MOS を経由したビット線電流を計測し、(b)では、トランスファーMOS とロード MOS を経由し
たビット線電流を計測する。以下、SRAM を構成するそれぞれのトランジスタの RTN を評価する方
法を説明する。SRAM セル毎に図 4-2(a)に示す評価フローを用いてビット線電流を評価する。ビ
ット線電流経路にあるトランジスタに RTN が存在した場合、そのトランジスタの電流は時間で変化
し、それに伴いビット線電流も時間で変化する。測定対象の SRAM セルに’H’を書き込んだ場合
でも’L’を書き込んだ場合でも、ビット線電流はトランスファーMOS を経由する。従って、’H’及
び’L’書き込み時の両方にビット線電流の時間変化があれば、トランスファーMOS に RTN が存在
すると考えられる。一方、’H’あるいは’L’書き込み時のどちらかだけにビット線電流の時間変化
がある場合には、トランスファーMOS ではなく、ロード MOS かドライバ MOS のどちらかに RTN が
存在することになる。従って、ビット線電流の経路を考慮すると、’L’書き込み時のみにビット線電
流変化が発生する場合は、ドライバ MOS に RTN が存在し、’H’書き込み時のみビット線電流が変
化する場合は、ロード MOS に RTN が存在すると考えられる。このように、’H’及び’L’書き込み時
のビット線電流を計測することで、トランジスタを切り分けて RTN を評価することができる。尚、とロ
ード MOS とドライバ MOS の両トランジスタに RTN が存在するセルを評価した場合は、’H’およ
び’L’書き込み時の両方で RTN が検出されるので、トランスファーMOS に RTN が存在する場合と
の切り分けが問題となる。ロード MOS とドライバ MOS に存在する RTN の振幅および時定数の両
者が同程度である場合には、切り分けることが難しいと考えられる。しかしながら、RTN の振幅と時
定数はゲート酸化膜の欠陥の位置によって決まりトランジスタによって異なるのが通常であり、
別々のトランジスタの RTN 振幅と時定数の両方が同程度になる確率は極わずかであると考えられ
る。また、仮に振幅と時定数が同程度であったとしても、両トランジスタのしきい値電圧は独立に変
化するので、電流変化が 3 段階（図 4-4 に示すように、1 トランジスタに RTN が 1 つ（ゲート酸化
膜の欠陥が 1 つ）存在する場合の電流変化は 2 段階）となる。このことから、RTN が存在するトラン
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ジスタの切り分けは可能である。 
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図 4-3 ビット線電流評価の詳細 
 
図 4-4 は同一チップ内の異なる SRAM セルについてビット線電流を評価した結果である。全て
RTN が存在するトランジスタを含む SRAM セルの評価結果である。同図(a)はトランスファーMOS
に RTN が存在する場合のビット線電流の時間波形であり、同様に(b)、(c)はそれぞれロード MOS、
ドライバ MOS に RTN が存在する場合の結果である。同図(a)、(b)、(c)のそれぞれの電流波形の上
段は’L’リード時、下段は’H’リード時のビット線電流である。全てのトランジスタのビット線電流の
評価時間は 500s 以内であるが、しきい値電圧変動（⊿Vth）によるビット線電流変化が完全に確認
できる。本評価により、RTN が存在するトランジスタを特性した上で、RTN による⊿Vth と Vth 変動
の時定数（τ）を直接評価することができる。尚、評価可能な RTN の時定数はビット線電流を測定
する装置の応答性能に依存する。今回使用した半導体パラメータアナライザでは、数 10us から数
10s 程度の時定数を測定可能である。 
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図 4-4 RTN によるビット線電流変化 
 
図 4-5 に RTN による Vth 変動について、1000 個の SRAM セルを評価した結果を説明する。
実測した Vth 変動は 3σで 6mV であった。40nm プロセスの RDF（Random dopant fluctuation）の
1 桁小さい値である。Vth は図 4-4 に示すビット線電流変化量を Vth 変化量に変換した。この変
換には、同一チップ内に搭載した同一サイズのトランジスタの静特性を別途評価し、その特性を用
いることで行った。図 4-6 は RTN 時定数（τc、τe）のゲート電圧と温度特性の実測した結果の一
例である。τc はキャリアを捕獲している期間（低 Vth 期間）を示し、τe はキャリアを放出している期
間（高 Vth 期間）を示す。一般に、高いゲート電圧は高 Vth 期間を増加させ、高い温度はしきい値
電圧変動（低 Vth と高 Vth 間の遷移）の頻度を増加させる。これらの依存特性は図 4-6 に示す結
果でも確認できる。 
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図 4-6 RTN 時定数のゲート電圧及び温度特性 
 
4.5. RTN による SRAM 動作エラー評価 
 
本節では、RTN が SRAM 動作に与える影響として、SRAM のライトエラービットレートを評価した
結果を述べる。図 4-7 に SRAM のライトエラービットレートを実測した結果を示す。RTN が存在す
る場合と SRAM セルと存在しない場合を示した。横軸は電源電圧、縦軸はライトエラーレートであ
る。4.3 節で述べたように、ライトエラービットレートは各電源電圧条件で 50 回ずつライト動作エラ
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ーを評価した結果である。今回の評価でライトビットエラーを用いたのは、前述したように本 SRAM
セルはリードビットエラーより高い電源電圧でライトビットエラーが生じるからである。図 4-7 は同一
チップ内の4つの異なるセル（#1～#4）について、ライトビットエラーを評価した結果である。結果の
説明の前に Vth 変動、VDDmin、および、Ve を定義する。まず、RTN によって変動するしきい値電
圧（高 Vth 状態－低 Vth 状態）を Vth 変動（⊿Vth）とする。そして、SRAM セルの最低動作電圧を
VDDmin、RTN によって増加する最低動作電圧の電圧増加分を Ve とする。VDDmin は、そのセル
に RTN が存在しない場合、または、存在している場合でも Vth がエラーレートに影響を与えない
Vth 状態にある時の最低動作電圧である。図 4-7 に各 SRAM セルの VDDmin および Ve を示す。 
RTN が存在しないトランジスタで構成された SRAM セルでは、電源電圧をある電圧（SRAM セル
毎に異なる最低動作電圧 VDDmin）まで低下させるとライトエラーが発生する。VDDmin 以下では
必ずライト動作エラーが発生する。従って、電源電圧を低下させながらライトエラー評価を行うと、
とライトエラーレートは VDDmin では 0%であるが、VDDmin 未満では 100%に変化する。VDDmin は
SRAM セル内のトランスファーMOS とドライバ MOS のしきい値電圧比で決定される。一方、RTN が
存在するトランジスタで構成されるセル（#2～#4）では、VDDmin より高い電圧でもライトエラーが発
生している。この理由は、RTN によって Vth が時間で変動することにより、トランスファーMOS とドラ
イバ MOS のしきい値電圧比が時間で変化するので、VDDmin より高い電源電圧でもライトエラー
が一定の割合で生じるためであると考えられる。ただし、時間で Vth が変化するので、RTN 起因の
ライトエラーレートはライトエラー評価時の Vth 状態によって決まる。これは、RTN によってトランジ
スタのしきい値電圧が、一方のしきい値電圧状態（ライトエラー評価時はトランスファーMOS が低
Vth 状態）ではエラーを生じないが、もう一方のしきい値電圧状態（トランスファーMOS が高 Vth 状
態）ではエラーが発生することから説明できる。測定したライトビットエラーレートはセル内の RTN
存在トランジスタの RTN 時定数の高 Vth 出現確率（0～100%）と等しい。このことからも上記理由が
裏付けられる。尚、高 Vth 出現確率 Phvth はτc とτe を用いて以下の式から計算できる。 
ec
e
hvthP



  
このように VDDmin 電圧は RTN による Vth 変動が生じると増加する。この RTN によって増加する
VDDmin の変化電圧（エラーレートが 0%より大きくなる電源電圧の最大値－エラーレートが 100%と
なる電源電圧）を以下 Ve と定義する。従って、RTN が存在する SRAM セルの最低動作電圧は、
VDDmin＋Ve となる。 
これらの測定結果は次のように説明できる。一般的な設計では、6 トランジスタで構成される
SRAM セルのトランスファーMOS は、最もしきい値電圧変動の影響を受けやすい。トランスファー
MOS はリード及びライト動作の両動作に使用される。トランスファーMOS の Vth が高くなるとライト
エラーを起こしやすくなり、逆に低くなるとリードエラーを起こしやすくなる。そのため、トランスファ
ーMOS はライト動作とリード動作の両方を満足するようにしきい値電圧が設計される必要があるの
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で、トランスファーMOS のしきい値電圧変動マージンは SRAM セルの他のトランジスタと比べて低
い。図 4-8 に RTN による Vth 変動（横軸：Threshold voltage deviation）と Ve（縦軸）の関係を実測
した結果を示す。同じ Vth 変動の場合、トランスファーMOS の方がロード MOS より 3 倍 Ve が高い
という結果であり（例えば、Vth 変動＝1mV の時、トランスファーMOS の Ve＝6mV、ロード MOS の
Ve＝2mV）、ドライバ MOS の Vth 変動に対しては Ve は 0 であった。これは、’L’ライト動作時には
ドライバ MOS はオフしているので、ドライバ MOS に RTN が存在していても SRAM の’L’ライト動作
エラーは生じず、トランスファーMOS とロード MOS の RTN が動作エラーを発生させると考えられる。
図 4-9 は、シミュレーションで求めた’L’ライト時のライトノイズマージンである[4-13]。図 4-8 に示
す実測結果と同様の結果がシミュレーションでも確認できた。このことから、本RTN評価手法により、
トランジスタの RTN 検出と、RTN に起因する SRAM 動作エラーがきちんと評価できることが確認で
きた。 
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図 4-7 ライトエラーレート（実測） 
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図 4-8 しきい値電圧変動と Ve の関係 
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図 4-9 ライトノイズマージン（シミュレーション） 
 
4.6. ワード線電圧ブースト方式による評価加速手法の提案 
 
前節での解析結果により、SRAM 評価 TEG ではトランスファーMOS が最も RTN に対して影響を
受けることを明らかにした。従って、RTN に起因する SRAM 動作エラーを効率よく検出するには、ト
ランスファーMOS の RTN を検出することが効果的である。そこで、RTN による SRAM 動作エラーを
効率良く検出する手法として、ワード線電圧ブースト方式を提案した。本節では、本方式の詳細と
表結果について述べる。 
RTNの時定数は図 4-6に示すように、ゲート電圧に依存することが知られている。また、RTNに
よる Vth 変動が高 Vth 状態になるか低 Vth 状態になるかの Vth 出現確率は、ゲートにバイアス電
圧を印加した時間に依存することが報告されている[4-12]。ゲートバイアス印加時間を大きくすれ
ばするほど、高 Vth 状態が出現しやすくなる（履歴効果）。これらの 2 つの効果を活用した、RTN
による不良セルを効果的に検出する測定手法として、ワード線ブースト方式を提案した。 
RTN によってトランスファーMOS が高 Vth 状態になると、’L’ライト動作エラーが増加する。もしト
ランスファーMOS が高 Vth 状態の時にビットエラーレートを評価することができれば、不良セルを
効率よく検出することができる。トランスファーMOS の高 Vth 状態の出現確率を高めるため、ワード
線電圧を昇圧制御するワード線電圧ブースト方式を提案した。ワード線電圧ブースト方式は、標
準電圧より高い電圧を一定期間トランスファーMOS のゲート電圧に印加する手法である。RTN が
存在するトランスファーMOS のしきい値電圧は、ワード線ブースト期間に応じて高 Vth 状態の出現
確率が高まる。ワード線ブースト制御によって、高 Vth 出現確率を高めた後に、’L’ライト動作を低
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電圧条件で行うことで不良セルの検出が容易になる。本ブースト制御はライトビットエラーレートを
制御前と比べて増加させることができる。 
提案したワード線ブースト方式を本 SRAM評価TEG に適用し、動作エラー検出効果を確認した。
図 4-10 はワード線ブースト方式の制御シーケンスである。測定方法は図 4-2(b)に示すビットエラ
ーレート評価とほぼ同様であるが、’H’ライト動作の期間とワード線電圧が異なる。本評価方法で
は、’H’ライト動作期間はトランスファーMOS の Vth を制御するストレス印加期間であり、0.9V～
1.0V に設定する高電圧（VDDH）を 1 秒～10 秒の期間印加する。その後、’L’ライト及びリード動
作を 0.3V～0.4V に設定する低電圧条件（VDDL）で実行する。図 4-2(b)に示すビットエラーレー
ト評価と同様に、それぞれの電源電圧（VDDL）条件でライトビットエラー評価を 50 回繰り返し、エ
ラーレートを計測する。今回の評価では、トランスファーMOS に RTN が存在する SRAM セルと、ド
ライバ MOS に RTN が存在するセルの 2 セルについてビットエラーレートを測定した。トランスファ
ーMOS に RTN が存在する SRAM セルでは、RTN に起因するビットエラーレート（電源電圧が
VDDmin～（VDDmin＋Ve））は、ワード線ブースト方式により制御できるトランスファーMOS の高
Vth 出現確率と等しくなる。一方、ドライバ MOS に RTN が存在するセルでは、4.5 節で述べたよう
に、ドライバ MOS の RTN はビットエラーレートに影響を与えない。 
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図 4-10 ワード線電圧ブースト方式による RTN 時定数の加速評価手法 
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ワード線ブースト方式によるビットエラーレートを評価する前に、高電圧 VDDH印加時のRTN時
定数τc およびτe をビット線電流評価により計測した。結果を図 4-11 に示す。SRAM セルを低速
度で動作させて評価するので、数秒以上の時定数の RTN を持つ SRAM セルを選択して評価した。
文献[4-12]によると、RTN の時定数τsは以下の計算式(1)（τcとτeは独立したパラメータでありゲ
ートバイアス電圧依存特性も異なる）を用いて求め、低 Vth 出現確率は計算式(2)を用いて求める
ことができる。(1)式に示す時定数τs と(2)式に示す低 Vth 出現確率 Ps
set は、図 4-11 に示すτc と
τe から計算した。求めたτs と Ps
set を図 4-12 に示す。 
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τs は評価した VDDH 条件（0.9V～1.0V）では、ほぼ 1 秒以上であり、エラーレート評価の容易な
セルであることが確認できた。また、前述したように RTN によるライトビットエラーレートは、トランス
ファーMOSにRTNが存在する場合には、トランスファーMOSのRTNの高Vth出現確率と等しい。
高 Vth 出現確率 Phvth は以下の(3)式で求められる。 
  )2(1hvthP  
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1   ・・・  (3) 
ビット線電流評価により実測した高 Vth 出現確率、計算で求めた高 Vth 出現確率（(3)式）、実測
した RTN 起因のライト動作時ビットエラーレートの 3 つの結果を図 4-13 に示す。実測の高 Vth
出現確率は、500 秒間のビット線電流評価波形の高 Vth 出現時間を計測して求めた。図 4-13 で
は、実測の高 Vth 出現確率は塗りつぶしたマーカ、計算の高 Vth 出現確率は実線、ビットエラー
レートは白抜きマーカで示す。RTN によるトランスファーMOS の高 Vth 状態は低電圧動作時のラ
イトビットエラーの原因となるので、ワード線電圧ブースト制御によって高 Vth 出現確率とライトビッ
トエラーレートの両方が増加するはずである。図 4-13(a)では、トランスファーMOS の高 Vth 出現
確率（実測および計算）とライトビットエラーレート（実測）がよく一致しており、上記で想定した現象
が確認できた。0.1V のワード線電圧ブーストにより、ライトビットエラーレートを 30%増加させることが
できる。一方、図 4-13(b)に示すドライバ MOS に RTN が存在するセルでは、実測と計算で求めた
ドライバ MOS の高 Vth 出現確率は一致するが、ライトエラーレートは VDDL によって 0 または 100%
であり、Ve 期間は確認できなかった。以上のことから、提案したワード線電圧制御がトランスファー
MOS の RTN による Vth 出現確率を変化させ、SRAM 動作エラーを効果的に検出できることを、ビ
ット線電流評価とビットエラーレート評価を用いることで、初めて明らかにした。 
図 4-14は40nmプロセスを用いて試作したSRAM評価TEGのチップ写真とチップ諸元である。 
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図 4-11 RTN 時定数 
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図 4-12 低 Vth 出現確率 
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図 4-13 高 Vth 出現確率とライト動作時のビットエラーレート 
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図 4-14 SRAM 評価 TEG のチップ写真と諸元 
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4.7. 結言 
 
本章では、40nm 世代以降の微細プロセスで顕在化し、回路動作への影響が増加すると報告さ
れているランダムテレグラフノイズ（RTN）の評価手法について述べた。RTNは従来のデバイスばら
つきと同様に CMOS 論理回路の低電圧動作を制限する。しかしながら、RTN は現世代のプロセス
テクノロジではばらつきが小さいこと、また、時間によりしきい値電圧が変動するという従来特性と
は異なるばらつきであることから、回路動作への影響把握が十分になされていなかった。 
本研究では、RTN の影響を最も受ける SRAM について解析を行った。SRAM のビット線電流評
価とフェイルビットエラーレート評価を組み合わせる測定手法を提案した。本手法は、対象の
SRAMセルを構成するトランジスタのRTN特性と同セルのビットエラーレートを解析できる。このこと
により、トランジスタに存在する RTN が SRAM 動作エラーを引き起こしていることを、初めて定量的
に実測で確認した。更に、RTN による不良セルの評価加速手法として、RTN のゲートバイアス依
存特性を活用したワード線ブースト評価手法を提案した。0.1V のワード線ブースト制御によって、
SRAM のフェイルビットエラーを増加させることが可能である。ワード線ブースト評価手法により、
RTN による動作不良セルの検出効率を 30%加速できることを確認した。 
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第5章 25Gbps 級高速シリアル通信回路
の低消費電力化に関する研究 
──────────────────────────────────────────────────────────────── 
 
5.1. 緒言 
 
本章では、通信 ASIC においてロジック部に次いで消費電力の高いインタフェース部の低電力
化について述べる[5-1][5-2]。通信 ASIC のインタフェース部に要求されるスループットは年々増
加している。図 5-1 は、一般的な通信 ASIC に用いられるイーサネットの高速化トレンドである。
2010 年には、100 ギガビットイーサネット（100GbE）の標準化が完了し[5-3]、現在、400 ギガビット
イーサネット（400GbE）の標準化が行われている[5-4]。現世代の ICT 装置のハイエンド製品向け
ASIC/ASSP（Application Specific Standard Produce）[5-5]やネットワークプロセッサ[5-6]には、
100GbE が使用されている。このように、増大するスループットに対し、インタフェース部を構成する
シリアルインタフェース回路には、インタフェース回路チャネル数の増加と伝送速度の高速化が要
求される。100GbE は、10Gbps×10 チャネル（ch）、または 25Gbps×4 チャネルでデータ通信を行
う規格である。インタフェース回路に要求される伝送速度は最低でも 10Gbps が必要であり、チャネ
ル数の増加を抑制したい場合は 25Gbps のインタフェース回路が使用される。 
このような背景から第１章で述べた通り、通信 ASIC のインタフェース回路の消費電力は増大し
続けており、インタフェース回路単体の低電力化が必須である。インタフェース回路の消費電力が
増加する主要要因は動作周波数の増大によるものであり、前章まで述べてきたロジック回路の電
力増加要因（デバイスばらつきによるリーク電流増加、低電圧動作の制限）とは異なる。従って、イ
ンタフェース回路には、ロジック回路の低電力化とは異なる低消費電力手法の開発が求められる。
本章では、現世代の ASIC で使用される最も高速な 25Gbps 級シリアルインタフェース回路の低消
費電力化について述べる。本研究では、25Gbps シリアルインタフェース回路が 4 チャネル搭載さ
れる 100GbE ギアボックス LSI（Gearbox LSI）をビークルにして、低電力インタフェース回路を開発
した。 
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図 5-1 イーサネットのデータレート高速化のトレンド 
 
5.2. 100GbE ギアボックス LSI と 25Gbps シリアルインタフェース 
 
 通信ASICが搭載される ICT装置では、装置内部は電気信号でデータ通信し、装置間は光信号
でデータ通信することが一般的である。図 5-2 は、ギアボックス LSI と同 LSI が搭載される第一世
代 100GbE 向け光モジュール「CFP モジュール」の構成である[5-9]。CFP モジュールは、100Gbps
の電気信号と光信号の変換と、10Gbps と 25Gbps の信号速度変換を行うモジュールである。第一
世代 100GbE では、ICT 装置内インタフェースの電気信号の伝送速度（すなわち通信 ASIC のイン
タフェース回路の伝送速度）は 10 チャネルの 10Gbps である。一方、装置間インタフェースの光信
号の伝送速度は 4 チャネルの 25Gbps である。CFP モジュールは、この 10Gbps×10ch の電気信
号と 25Gbps×4ch の光信号を変換するものである。図 5-2 に示すように、CFP モジュールは、ギ
アボックス LSI[5-10]、電気-光信号変換デバイス（TOSA、ROSA、WDM MUX/DEMUX）から構成
される。ギアボックス LSI はどちらも電気信号である 10Gbps×10ch と 25Gbps×4ch の信号速度を
変換する。電気-光信号変換デバイスは 25Gbps の電気信号と 25Gbps の光信号を変換する素子
である。 
 CFP モジュールは消費電力が大きく小型化が困難であることが課題である。CFP モジュールの
低電力化には、モジュール全体の消費電力の約半分を消費するギアボックス LSI の低電力化が
要求される。図 5-3 はギアボックス LSI の消費電力である。伝送速度当たりの消費電力は世代が
進むにつれ低下している。各伝送速度世代では、始めに高速であるが電力消費の高い SiGe プロ
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セスを用いた LSI が登場し、その後、低消費電力な CMOS プロセス版がリリースされる。100GbE
世代は SiGe 版[5-7][5-8]が報告されているが、その消費電力は 80mW/Gbps であり、図 5-3 に示
す消費電力トレンドを大きく超えている。一方、CMOS プロセスを用いた LSI は、50Gbps の伝送速
度にとどまっている[5-11]。本研究では従来技術より消費電力を半減するギアボックス LSI を、
CMOS プロセスを用いて実現することを目的とする。 
 ギアボックス LSI の消費電力を低減するには、10Gbps 及び 25Gbps インタフェース回路をそれぞ
れ低電力化することが重要である。図 5-4 はインタフェース回路の消費電力である。近年、低消
費電力化を図った 10Gbps 級及び 25Gbps 級インタフェース回路が多く報告されている
[5-12][5-13][5-14][5-15][5-16]。10Gbps 級インタフェース回路では、2.2mW/Gbps 6.25GHz 送
受信回路が 2007 年に報告された[5-12]。10Gbps 級のインタフェース回路については、近年、デ
バイス性能の向上と共に低電力化が大幅に進み、1mW/Gbps を下回るインタフェース回路が報告
されている [5-17]。一方、 25Gbps 級のインタ フェース回路については、 20.8mW/Gbps、
24Gbps[5-13]と 29.5mW/Gbps、22.3Gbps[5-14]の送受信回路がそれぞれ 2007 年と 2009 年に報
告されている。このように、25Gbps 級インタフェース回路は 10Gbps 級回路より 1 桁高い電力を消
費する。25Gbps の伝送速度を達成するために、CML（Current Mode Logic）回路が多用されるか
らである。このことから、ギアボックス LSI の消費電力は 25Gbps インタフェースの電力が支配的で
あり 80%以上を占めている。従って、ギアボックス LSI を低電力化するには、25Gbps インタフェース
回路の電力を低減することが必須である。 
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図 5-2 CFP モジュールとギアボックス LSI 
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図 5-3 ギアボックス LSI の消費電力 
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図 5-4 インタフェース回路の消費電力 
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5.3. 25Gbps シリアルインタフェースの課題と低消費電力化のア
プローチ 
 
本節では、25Gbps シリアルインタフェースの消費電力に関する課題と、低電力化のアプローチ
を説明する。25Gbps シリアルインタフェースは 10Gbps インタフェースと比較して、伝送速度が 2.5
倍に増加する。従って、10Gbps インタフェース回路と同様の回路方式及び回路構成で 25Gbps イ
ンタフェースを実現すると、回路及びクロックの動作周波数、回路への要求周波数帯域、伝送路
の伝送損失の全てが増大することになる。これらの 3 項目は全て消費電力の増加に直結する。ま
た、本開発当時の最先端プロセスである 65nm 世代では、回路を 25Gbps で動作させることはデバ
イス性能の限界に近く、高速な CML 回路を用いて設計する必要がある。しかしながら、CML 回路
は動作状態にかかわらず常時電流を流す回路であるので、消費電力が高い。このように、従来技
術の延長では 25Gbps インタフェース回路の消費電力を低減するのは困難であることが課題であ
る。 
25Gbps インタフェース回路を低電力化するには、以下の 3 つの方法が考えられる。第 1 の方法
は、高速ではあるが電力消費の高い CML 回路を減らし、可能な限り低電力な CMOS 回路を適用
することである。しかしながら、本開発で用いた 65nm プロセスでは、CMOS 回路で 20Gbps を超え
る速度で動作させるのは難しい。そこで、伝送速度は維持しつつ、回路とクロックの動作周波数を
低減する回路方式を提案した。具体的には、インタフェース回路の送信回路には 12.5GHz クロッ
クで動作するハーフレート動作を適用し、受信回路には 6.25GHz クロックで動作するクォーターレ
ート動作を適用した。12.5Gbps以下の信号を扱う回路には CMOS回路を適用することが可能であ
るので、回路動作速度の低減により、インタフェース回路の CMOS 回路適用部を最大化する。 
インタフェース回路低電力化の第 2 の方法は、低電力な CML 回路方式を適用することである。
プリドライバに Feed forward equalizer（FFE）機能を持つドライバ回路と、1V の低電圧で動作する
2:1MUX 回路を開発し、送信回路に適用する。これにより、12.5Gbps を超える伝送速度で動作す
る回路を低電力化する。 
インタフェース回路低電力化の第 3 の方法は、高速クロックの分配部分を低減することである。
分配するクロック周波数の低減と、差動クロック回路のシングルクロック化により実現した。クロック
周波数の低減は、位相回転機能を持つ PLL 回路を各チャネルに配置する。また、回路のシング
ルクロック動作は、センスアンプベースのフリップフロップ回路を開発した。両回路は受信回路に
適用できる。 
これらの 3 つの方法を適用したギアボックス LSI の構成を図 5-5 に示す。10 チャネルの 10Gbps
インタフェース部、4 チャネルの 25Gbps インタフェース部、16 本と 40 本の信号数を変換する
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MUX/DEMUX 部の 3 ブロックから構成される。10Gbps インタフェース部は 10Gbps の差動シリアル
信号と 625Mbps×16 のパラレル信号を変換する。同様に、25Gbps インタフェース部は 25Gbps 差
動シリアル信号を 625Mbps×40 のパラレル信号に変換する。MUX/DEMUX 部は 625Mbps の信
号本数を変換する回路であり、10Gbps インタフェース部側の 16 本の信号と 25Gbps インタフェー
ス部側の 40 本の信号本数を変換する。すなわち、625Mbps の 40:16MUX 及び 16:40DEMUX 回
路である。MUX/DEMUX 部のブロック構成を図 5-6 に示す。 
次節以降、これらの 3 つの低電力手法による 25Gbps インタフェース開発を送信回路と受信回
路に分けて説明する。 
 
12.5-GHz
TX PLL
5-GHz
TX PLL
10 × 10-Gb/s
40:16
16:40
4 × 25-Gb/s
6.25-GHz 
RX PLL
RX
40
40:4 CDR
1/10
40
TX
25 Gb/s
2:140:2
1/20
2:1
16
TX
16
CDR
5-GHz 
RX PLL
2:16
RX
1/8
16:2
1/8
625 Mb/s10 Gb/s
MUX/DEMUX
interface interface
625 MHz
625 MHz
(i) (ii)(iii)
625 MHz
625
MHz
 
©IEEE 2011 [5-2] 
図 5-5 ギアボックス LSI の全体構成 
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図 5-6 MUX/DEMUX 部の構成 
 
5.4. 送信回路の低消費電力化 
 
本節では、25Gbps インタフェース回路の送信回路について述べる。図 5-7 は送信回路のブロ
ック構成である。送信回路は、40 ビットの 625Mbps パラレル信号を 10Gbps のシリアル信号に変換
する回路であり、12.5GHz のハーフレートで動作する。送信回路は、40:2MUX 回路、2:1MUX 回
路、3TAP FFE プリドライバ回路（Pre-driver with 3-TAP FFE）、ドライバ回路（Driver）、データ位
相制御回路（Data phase control）と LC-VCO（Voltage controlled oscillator）ベースの PLL（Phase 
locked loop）回路から構成される。PLL 回路は 12.5GHz クロックを生成し、クロック分配回路を経由
して 4 チャネルの 25Gbps インタフェース送信回路に 12.5GHz クロックを分配する。12.5GHz クロッ
クを 1/20 分周した 625MHz クロックは、MUX/DEMUX 部へ出力される。 
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図 5-7 送信回路のブロック構成 
 
 12.5Gbps で動作する 40:2MUX 回路は CMOS 回路で構成される。更なる低電力化を図るため、
3 個のクロックドインバータ回路で構成される準ダイナミック回路を採用した。40:2MUX 回路は 5:1
及び 2:1MUX 回路のバイナリ―ツリーで構成される。40:2MUX 回路は、2 ビットの 12.5Gbps デー
タ信号 D0_m と D1_m を生成する。また、3TAP FFE 回路に必要となる 1 シンボル及び 2 シンボル
遅延させたそれぞれ 2 ビットの 12.5Gbps データ信号 D0_p1, D1_p1 と D0_p2, D0_p2 を生成する。 
 25Gbps で動作する 2:1MUX 及びドライバ回路には提案する低電力 CML 回路を用いた。低電圧
動作は消費電力の低減に有効である。ハーフレートで動作する 2:1MUX 回路は、一般的には電
源電圧とグランド間に 3 つのトランジスタ（電流源、クロック位相切り替え、入力データ選択を実現）
が直列に接続される構成を持つ。しかしながら、65nm プロセスの標準電圧である 1V での動作で
は、各トランジスタに十分なソース－ドレイン間電圧を印加することができず、トランジスタを飽和領
域で動作させることができないので、高い電源電圧で 2:1MUX 回路を動作させる必要がある。図 
5-8 は 2 個の CML 回路で構成した 2:1MUX 回路の構成である。2 つの 12.5Gbps データ信号 D0
と D1 は 2:1MUX 回路の入力であり、25Gbps データ信号 D25 を出力する。2:1MUX 回路の 2 個
の CML 回路はクロック半周期毎に動作と停止を排他的に繰り返し、D0 と D1 を交互に出力する。
NMOS トランジスタ MCE と MCO は、クロック CLK による CML 回路切り替えのためのスイッチトラ
ンジスタであり、電源と CML コモンノードとの間に接続される。CLK により MCE または MCO がオ
フしている期間はCML回路が動作し、同トランジスタがオンしている期間はCMLコモンノードが電
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源に接続されるので CML 回路は停止する。このように、電源と CML コモンノード間にクロックスイ
ッチのトランジスタを接続する構成にすることで、電源とグランド間に直列に接続されるトランジスタ
数を 2 つに抑えることができる。図 5-9 に 2:1MUX 回路の入出力信号波形を示す。CLK が’H’
の期間は図 5-8 に示す 2:1MUX 回路右側が動作し、入力データ D0 を出力する。一方、CLK
が’L’の期間は左側の回路が動作し、D1 を出力する。図 5-9 中の丸数字は入出力データの関
係を示すためにデータを番号付けしたものであり、図中に示す順番で入力データが選択されて出
力される。このように、電源、グランド間のトランジスタ段数を 2 段で構成することにより、各トランジ
スタのソース-ドレイン間には飽和領域で動作可能な十分な電圧を印加することができ、1.0V で
25Gbps 2:1MUX 動作が実現できた。図 5-10 に回路シミュレーションによる 2:1MUX 回路出力の
アイ波形を示す。動作速度は 28Gbps、入力データパターンは PRBS 231-1 である。十分なアイ開
口が得られており、2:1MUX 回路が正常に動作していることが確認できた。 
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図 5-8 2:1 MUX 回路 
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図 5-9 2:1 MUX 回路の入出力信号波形 
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図 5-10 2:1 MUX 回路の出力波形（28Gbps 動作時の回路シミュレーション） 
 
 2:1MUX 回路と同様に CML 回路で構成したドライバ回路の低電力化について述べる。LSI 外部
へ信号を出力するドライバ回路には、シンボル間干渉（Inter-symbol interference（ISI））を抑制す
るため、高い周波数帯域が必要である。従来のドライバ回路では、増幅回路と FFE 回路を統合し
た構成が一般的である。図 5-11 にドライバ回路の従来構成を示す。増幅回路は伝送路の負荷
を駆動し、FFE 回路は伝送損失を補償するものであり、従来のドライバ回路では FFE 機能を実現
するトランジスタがドライバ出力端子に接続される。ドライバ出力端子は伝送路とのインピーダンス
マッチングのため、出力インピーダンスは 50Ωで設計される。そのため、ドライバ出力端子に接続
される FFE 回路のトランジスタにはドライバと同様に大サイズのトランジスタが必要となり、ドライバ
出力端子に接続される寄生容量が増大する。この寄生容量はドライバ回路帯域の低下だけでなく、
信号駆動に要する電力の増加をもたらす。このように、ドライバ回路最終段での波形等化を行う従
来回路は、消費電力と帯域の両方に不利な構成である。 
 消費電力と帯域を改善するため、FFE 回路とドライバ回路を分離した回路を提案した。図 5-12
に、プリドライバ方式の 3TAP FFE 回路と後段のドライバ回路の構成を示す。本ドライバ回路は、
前段の 3TAP FFE による波形生成回路と、出力負荷を駆動する最終段のドライバ回路から構成さ
れる。FFE 回路をドライバ回路の前段に移動させたことにより、FFE トランジスタのサイズを低減で
きる。前段と後段を合わせた寄生容量は従来構成より低下し、その結果、ドライバ回路の帯域を向
上できた。また、最終段のドライバ回路はカスコード構成を用い、負荷素子にはインダクタを使用
することで、更なる高帯域化が実現できた。インダクタ負荷によるドライバ回路のピーキングゲイン
は伝送路の伝送損失を補償することになるので、伝送品質の改善に寄与する。図 5-13 は従来の
ドライバ回路及び提案したドライバ回路の周波数特性である（シミュレーション）。両ドライバ回路に
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は 3TAP の FFE 回路を用いた。提案ドライバ回路は、帯域を 70%向上し（DC ゲインから-3dB 低下
する周波数で比較）、消費電力を 25%低減できた。 
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図 5-11 ドライバ回路の従来構成 
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図 5-12 プリドライバ方式 3TAP FFE 回路及びドライバ回路 
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図 5-13 ドライバ回路の周波数特性 
 
5.5. 受信回路の低消費電力化 
 
 本節では、25Gbps インタフェース回路の受信回路について述べる。図 5-14 は受信回路のブロ
ック構成である。受信回路は 25Gbps シリアル信号を 40 ビットのパラレル信号に変換する。受信回
路は 6.25GHz のクォーターレートで動作させることにより、低電力化を図っている。受信回路は、
入力増幅回路（Input amplifier stage）、位相検出回路（Data detection）、4:40 DEMUX 回路、CDR
論理回路（CDR logic）と位相回転機能付き 6.25GHz PLL 回路（8-phase 6.25-GHz PLL with 
phase rotation）から構成される。6.25GHz クロックを 1/10 分周して生成した 625MHz クロックは、
MUX/DEMUX 回路に出力される。受信回路はリニアイコライザと 1TAP の DFE（decision feedback 
equalizer）機能[5-18]を持つ。CDR 回路には 2 倍オーバーサンプリング アレキサンダー方式を採
用した[5-19]。受信回路は入力増幅回路を除き 6.25GHz 以下で動作する。25Gbps で動作する入
力増幅回路には CML 回路を用いたが、それ以外の回路には CMOS 回路を適用し、消費電力を
低減した。 
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図 5-14 受信回路のブロック構成 
 
 入力増幅回路は VGA（variable gain amplifier）回路、PKA（peaking gain amplifier）回路、OFA
（offset amplifier）回路の 3 段の増幅回路から構成される。VGA 回路と PKA 回路は、以前、我々が
開発した回路と同じ構成である[5-20]。入力増幅回路は入力データ信号から 3 本の 25Gbps 信号
を出力する。OFA 回路から出力される DDATA1、DDATA2 信号はデータ判定に用いるものであり、
EDATA 信号はエッジ検出に用いるものである。VGA 回路のゲインは 2.3～12dB である。伝送路
の挿入損失を補償するために、リニアイコライザにはアクティブフィードバックを持つPKA回路を使
用している。PKA回路はフィードバックループゲインを調整することにより、ピークゲインとその周波
数を制御できる。PKA 回路は 12.5GHz で 10dB のピーキングゲイン（DC ゲイン比）を与えることが
できる。OFA 回路では後述する 2 つのしきい値でのデータ判定のため、データ信号にオフセット
電圧を加える。OFA 回路はオフセット電圧が調整可能な一般的な差動 CML 回路で構成される。
CML 回路の出力端子にはグランドとの間に可変電流源として NMOSトランジスタが挿入される。オ
フセット電圧調整範囲は±140mV で、外部信号設定により 5mV 刻みで変更できる。 
 受信回路を低電力化する鍵は、回路動作クロックとその分配クロックの本数と周波数を低減する
ことである。上記を実現するために、単相クロック動作センスアンプベースフリップフロップ回路と位
相回転機能付き PLL を開発した。PLL 回路は 45 度ずつ位相の異なる 6.25GHz の 8 相クロック（φ
0～φ7）を出力する。PLL 回路は受信回路の各チャネルに 1 つずつ配置され、受信回路のクロッ
クを生成する。これらの開発技術はクロック分配に要する消費電力を低減できる。従来のハーフレ
ート動作の受信回路では、動作クロックは差動 12.5GHz の分配クロックからの I-Q 位相生成回路
と位相回転回路によって生成されていた。このようなクロック生成と分配は、多数の差動 12.5GHz
クロックを必要とするので、消費電力が非常に高い。一方、今回開発した受信回路は 8 相の
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6.25GHz クロックを使用している。その内の 4 相クロックはデータ判定に用い、残りの 4 相クロック
はデータのエッジ検出に用いている。そして、データ判定及びエッジ検出回路には単相クロック動
作回路を用いた。更に、チャネル毎に本 PLL を配置することで、各チャネルに分配するクロックの
周波数を 625MHz に低減することが可能である。上述したクロック生成と分配方法は低電力化に
非常に有利であるが、クロック生成方法に 2 つの課題がある。1 つは単相クロック動作フリップフロ
ップ回路のセットアップ・ホールド時間である。もう 1 つは CDR 動作のために必要となる PLL のル
ープ帯域である。 
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(a) 位相関係 
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(b) ブロック構成 
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図 5-15 データ及びエッジ検出回路 
 
 図 5-15 にデータ検出回路、データ検出回路と同構成のエッジ検出回路への入力データとクロ
ック位相の関係を示す。PLL で生成される 6.25GHz クロック0～7 は 45°ずつ位相の異なるクロ
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ックである。0、2、4、6 はデータ判定に用いられ、1、3、5、7 はエッジ検出に用いられる。
データ判定は同一回路構成である 2 つの検出回路（Data detection 1 と 2（図 5-14 参照））で実行
される。Data detection 1 回路および Data detection 2 回路は、データの High レベル/Low レベル
を判定する基準となるしきい値が異なる。Data detection 1 回路のしきい値は、Data detection 2 回
路のしきい値より高くなるように、OFA 回路でのオフセット電圧調整が行われる。以下本論文では、
Data detection 1 回路および 2 回路のしきい値を、それぞれ上のしきい値、下のしきい値と呼ぶこ
とにする。OFA 回路からのデータ信号 DDATA1 は Data detection 1 回路で上のしきい値で判定
され、結果データ DFTD1 を出力する。同様に、データ信号 DDATA2 は、Data detection 2 回路で
下のしきい値で判定され、結果データ DFTD2 を出力する。DFTD1 は、一つ前の判定データ
が”high”の場合に使用される。一方、DFTD2 は、一つ前の判定データが”low”の場合に使用され
る。本構成およびデータ選択制御により、1TAPのDFE（Decision Feedback Equalizer、ループアン
ローリング型 DFE[5-18]）が実現される。データ判定及びエッジ検出回路は、動作クロックの位相
を除いて同じ構成である。これらの検出回路は 6.25GHz で動作する 2 種類のフリップフロップ回路
からなる。フロップフロップ回路の初段は 25Gbps データ信号を検出するため、また、受信回路のタ
イミングマージンを改善するため、セットアップ時間とホールド時間の低減が要求される。フリップ
フロップ回路の初段でデータ判定された 6.25Gbps データは、フリップフロップ回路の後段でクロ
ック6 によりリタイミングされる。 
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(b) 動作波形 
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(c) 遅延特性（シミュレーション） 
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図 5-16 単相クロック動作フリップフロップ回路 
 
 図 5-16 はデータ及び位相検出回路を構成するセンスアンプ型フリップフロップ回路である。フ
リップフロップ回路は単相クロックで動作する 3 段の回路で構成される。従来のセンスアンプ型フリ
ップフロップ回路は低セットアップ時間と低ホールド時間を実現していたが、差動クロック動作を必
要としていた[5-21]。そこで、本研究では単相クロックで動作するセンスアンプ型フリップフロップ
回路を実現することにより、使用するクロック数を低減した。2 段目の回路でデータの再生成を中
間電位から開始する方式を提案し、単相クロック動作を実現した。このフリップフロップ回路は 2 つ
の動作モード（初期化モードと比較モード）を持っている。初期化モードでは、クロックが”low”の時、
端子 P1 と N1 が”high”に設定される。そして、2 段目回路のトランジスタ M1 と M2 は導通し、P2 と
N2 端子の電圧は、電源とグランドの間の中間電位となる。比較モードでクロックが”high”になると、
P1 と N1 は”low”に変化する。入力データ信号 DDATA はそれぞれ異なる電圧であるので、P1 と
N1 の遷移時間もまた異なる。結果として、2 段目回路は中間電位から P2 と N2 を再生成し、CMOS
電圧レベルを出力する。図 5-16(c)にクロックとデータ信号の位相差とシミュレーションで求めたフ
リップフロップの遅延時間を示す。急激に遅延時間が増加する期間はセットアップ時間とホールド
時間を意味している。開発したフリップフロップ回路は単相クロック動作で 0.8ps の低セットアップ
及び低ホールド時間を達成できた。 
 図 5-17(a)は位相回転機能付き PLL のブロック構成である。PLL は CDR 動作のループゲインを
向上させる受信回路の動作クロックを生成する。PLL には MHz 程度の CDR より 10 倍以上高いル
ープ帯域が要求される。そこで、VCO の発振周波数を制御する 2 つの制御信号パスを持つ PLL
を提案した。一方の制御信号パスは 1MHz のループ帯域を持つアナログ信号制御であり、他方の
制御信号パスは 100MHz のループ帯域を持つデジタル信号制御である。本 PLL は、位相比較器
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（Phase detector）、周波数比較器（Frequency detector）、チャージポンプ（Charge pump）、ローパ
スフィルタ（LPF）、VCO、1/10 分周器と位相回転器（Ｐｈａｓｅ ｒｏｔａｔｏｒ）で構成される。VCO は 4
段の差動 CML 回路で構成され、8 相の 6.25GHz クロックを位相生成回路なしに直接出力する。
VCO は、VCO の発振周波数を制御するために、デジタル信号により制御される可変容量を各
CML 回路出力に接続する。図 5-17（ｂ）に VCO 回路の構成を示す。各段の CML 回路出力に接
続される可変容量を PMOS トランジスタで実現する。この PMOS トランジスタのゲート電圧をデジタ
ル制御信号で制御することで、発振周波数を制御する。一方、アナログ制御信号により VCO 周波
数を制御するために、VCO のグランド電位（VSSR）を制御する。VSSR の電圧は、VSSR と VSS 間
に接続される NMOS トランジスタのゲート電圧を変化させることで制御できる。この NMOS トランジ
スタのゲート電圧はアナログ制御信号で制御される。VCO のグランド電位（VSSR）とグローバルな
グランド電位（インタフェース回路のグランド電位、VSS）を分離する必要があるので、ギアボックス
LSI はウェル分離が可能なトリプルウェルプロセスを使用した。 
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(a) ブロック構成 
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(b) 4 段 CML リングオシレータ回路（1 段分の回路のみ表示） 
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図 5-17 位相回転機能付き 6.25GHz PLL 
  
次に、アナログ制御信号およびデジタル制御信号による VCO 周波数制御について述べる。位
相比較器、周波数比較器、チャージポンプ、および、ローパスフィルタを経由するアナログ制御信
号は、1MHz のループ帯域を持ち、VSSR 電圧を制御する。一方、位相比較器を経由するデジタ
ル制御信号は、100MHz のループ帯域を持ち、VCO の可変容量を制御する。図 5-18 に安定状
態における、アナログおよびデジタル制御信号による VCO の発振周波数を示す。PLL の目標周
波数を Fc とする。アナログ制御信号は VCO 周波数を Fc に保つように制御する。デジタル制御信
号は VCO 周波数を Fc＋α、および、Fc－αに制御する。αはデジタル制御による周波数変動で
あり、α＝0.105%で設計した。また、VCO の周波数ノイズの標準偏差σfvco は約 0.5%（回路シミュレ
ーション）である。デジタル制御信号のループ帯域はアナログ制御信号より高いので、安定状態で
は主にデジタル制御信号により VCO 周波数は制御される。デジタル制御信号は、625MHz の基
準クロックの 1 サイクル毎に、VCO 周波数を直接制御する。この高速デジタル制御が高ループ帯
域 PLL を実現するキーである。しかしながら、この VCO 周波数の高速制御は PLL ロック外れの原
因となるので、デジタル制御のループゲインを制限している。ループゲインは、基準クロック信号と
VCO 出力信号の位相差に反比例する。デジタル制御信号は、バンバン（bang-bang）型の位相比
較器を用いて、基準クロックと VCO 出力の位相差によらず、一定の VCO 周波数制御を行う。PLL
のループ帯域は以下の式で計算できる。σ fvco=0.5%、α=0.105%である場合、ループ帯域は
130MHz である。 
 - 96 - 
 








 fvco
MHz625ループ帯域  
 
VCO frequency
Fc
Fc+
Fc-
(Target frequency)
Higher frequency 
by digital control
Lower frequency 
by digital control
Probability


Digital 
controlling 
range
Analog controlling 
range
fvco
 
©IEEE 2011 [5-2] 
図 5-18 アナログ制御信号およびデジタル制御信号による VCO の発振周波数 
 
5.6. 100GbE ギアボックスの試作及び評価 
 
 前節までに述べてきた開発技術を適用したギアボックス LSI のテストチップを試作した。図 
5-19 はテストチップの全体ブロック構成である。ギアボックス LSI のテストチップは、10Gbps インタ
フェース回路、25Gbps 回路、MUX/DEMUX 回路、MDIO（management data input/output）回路と
制御レジスタ回路で構成される。外部の 3 ビットシリアル信号により制御される MDIO 回路は IEEE
によって標準化されているインタフェースであり、MUX/DEMUX 回路を制御する。更に、10Gbps
及び 25Gbps インタフェース回路の全ての設定パラメータは制御レジスタ回路に格納される。この
制御レジスタ回路は外部の 5 ビットシリアル信号により制御される。図 5-20 は(a)ギアボックス LSI
と(b)25Gbps インタフェース回路のチップ写真である。ギアボックス LSI は 9 相メタルの 65nm 標準
デジタルプロセスで試作した。10Gbps インタフェース回路はチップ左側に、25Gbps インタフェース
回路はチップ右側に配置した。チップ全体の面積は 6.3mm×3.7mm である。また、25Gbps インタ
フェース回路の 1 チャネル分は 1.6mm×0.4mm である。 
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図 5-19 テストチップのブロック構成 
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(b) 25Gbps インタフェース回路（1 チャネル） 
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図 5-20 チップ写真 
 
 ギアボックス LSI のテストチップは BGA パッケージに搭載され、BGA パッケージは評価基板に直
接半田ボールで実装される。主要な評価と消費電力の実測結果について送信回路、受信回路の
順に説明する。 
 始めに送信回路の評価結果である。図 5-21 は送信回路出力のアイ波形である。PRBS 231-1 パ
ターンを出力時の 25.78Gbps 動作波形である。パッケージ及び評価基板の伝送損失は 12.5GHz
で-2dB である。同図(a)、(b)はそれぞれ 2TAP FFE、3TAP FFE 適用時のアイ波形である。TAP 数
を大きくするほど FFE 回路の波形等化量を増加させることができる。TAP 数は補償すべき伝送損
失の大きさに応じて切り替えて設定する。アイ開口の電圧方向は 355mV であった。また、送信回
路は 3.3ps(peak-to-peak)の低ジッタ性能を実現している。実測で得られたアイ開口は IEEE 標準
で規定された仕様を満たしている。 
 次に受信回路の評価結果である。図 5-22 に入力増幅回路のリニアイコライザの特性を示す。
PKA回路は12.8GHzで13dBのピーキングゲインを持つ。図 5-23は受信回路内の6.25GHz PLL
の位相雑音である。PLL はアナログ制御に加えてデジタル制御により、90MHz のループ帯域を実
現した。この実測結果は前節の考察とよく一致している。更に、25Gbps インタフェース回路のビット
エラーレート（bit error rate、BER）を評価した。BER は 25Gbps インタフェース回路をループバック
モード（25Gbps の外部からのデータを受信回路に入力。その受信データを LSI 内部で送信回路
に送信。そして、そのデータを送信回路を用いて LSI 外部へ出力）で評価した。25Gbps インタフェ
ース回路へのデータ信号入力およびデータ信号出力の BER 評価には、BERT（Bit Error Rate 
Tester）を用いた。図 5-24 は受信回路への入力電力と BER の関係である。BERT で生成するイ
ンタフェース回路への入力データ信号の電圧振幅をパラメータにして、インタフェース回路出力信
号の BER を評価した。最少受信感度は 34.4mVp-p（信号の電圧振幅を電力で表現すると
-25.3dBm。本分野では信号振幅を電力で表現することが一般的。インピーダンス 50Ωの伝送系
であることを用いて、電圧振幅を電力に換算。）であった。この受信感度は 100 ギガビットイーサネ
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ット向け LSI としては十分に小さい。 
 次に、消費電力を評価した結果を述べる。ギアボックス LSI と 25Gbps インタフェース回路を内部
ブロック別に消費電力を評価した。ギアボックス LSI 全体の消費電力は 1.992W であった。本開発
の CMOS ギアボックス LSI は SiGe ベースのギアボックス LSI と比較して 75%の低電力化を達成し
た。10Gbps 及び 25Gbps インタフェース回路、MUX/DEMUX 回路の消費電力はそれぞれ 0.3W、
1.4W、0.29W であった。図 5-25 に 25Gbps インタフェース回路（1 チャネル）の消費電力内訳を示
す。送信回路、受信回路、送信回路内のクロック分配回路の消費電力はそれぞれ、187mW、
105mW、57.5mW であった。従って、25Gbps インタフェース回路全体の消費電力は 14mW/Gbps
である。従来の 25Gbps 級インタフェース回路と比較して、本開発の 25Gbps インタフェース回路は
30%の低電力化を達成した[5-13][5-14]。 
 表 5-1 は本開発のギアボックス LSI と他の 100 ギガビットイーサネット向け MUX や DEMUX LSI
と比較した結果である。本開発は 100 ギガビットイーサネット世代では、世界で初めて MUX 機能と
DEMUX 機能の両機能を CMOS LSI で実現した。更に、本 LSI は 2W の超低電力で動作する。前
述したように、ギアボックス LSI が搭載される光モジュールは小型化が課題である。MUX および
DEMUX 機能を一体化して LSI チップを 1 つにまとめられたことと、低消費電力化を実現したことで、
LSI の実装面積と消費電力に制限のある光モジュールの小型化、そして、低コスト化につなげるこ
とができる。 
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図 5-21 送信回路のアイ波形 
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図 5-22 PKA 回路のゲイン特性 
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図 5-23 6.25GHz PLL の位相雑音 
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図 5-24 入力信号電力とビットエラーレート 
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図 5-25 25Gbps インタフェース回路の消費電力 
 
表 5-1 ギアボックス LSI の比較 
This work Ref. [5-5], [5-6] Ref. [5-9]
Technology 65-nm CMOS 65-nm CMOS
130-nm 
SiGe BiCMOS
Chip structure
100-Gb/s
MUX and DEMUX
combined chip
50-Gb/s 
2:5 DEMUX
100-Gb/s
MUX and DEMUX
separated chip
Power 
dissipation
1.994 W
0.51 W8 W
Chip area 6.3×3.7 mm 1.9×1.3 mm-
*50-Gb/s operation
*
*
Power supply 1.0/1.8 V 1.2/1.4 V1.2/1.5/2.8 V
Loopback
2011 20102009Year
(MUX + DEMUX)
TX clock jitter
0.429 ps-rms
@12.89 GHz
0.340 ps-rms
@10 GHz-
Input sensitivity 20 mVp-p
(100Hz – 1GHz)(10 kHz – 100 MHz)
60  mVp-p34.4 mVp-p
(DEMUX only)
IEEE 802. 3ba
2010
Available Not available Not available
10-Gb/s and 
25-Gb/s side
19.4 ps
(Total jitter at  
optical output)
-10.6 dBm
(Minimum optical  
received power)
-
-
 
 
5.7. 結言 
  
本章では、通信 ASIC のインタフェース回路を構成する SerDes 回路の低消費電力化技術につい
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て開発および評価した結果を述べた。25Gbps 級 SerDes 回路では、高伝送速度化に伴う高速回
路動作および高速クロック生成と分配による消費電力増加が課題である。そこで本研究では、以
下の技術を開発し、SerDes 回路の低消費電力化を実現した。 
 
 送信回路をハーフレート、受信回路をクォーターレートで動作させ、25Gbps の伝送速度
を維持しつつ、回路およびクロック速度の低減 
 回路速度の低減による低消費電力な CMOS 回路の採用ブロックの最大化 
 プリドライバ方式 FFE 回路等の低電力 CML 回路方式の提案 
 シングルクロック動作フリップフロップ回路や各チャネルに配置した位相回転機能付き
PLL を開発したことによる高速なクロック分配部の低減 
 
上記低消費電力技術を適用した 25Gbps SerDes回路を 65nm CMOSプロセスを用いて開発し、
14mW/Gbps の低消費電力性能を実現した。従来の 25Gbps 級 SerDes 回路技術と比べて消費電
力を 30%低減できた。また、開発した 25Gbps 低消費電力 SerDes 回路を、10Gbps および 25Gbps 
SerDes がそれぞれ複数チャネル搭載される 100 ギガビットイーサネット向けギアボックス LSI に適
用した結果、LSI 全体で従来比 1/4 となる消費電力 2W を実現した。 
 - 104 - 
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第6章 結論 
──────────────────────────────────────────────────────────────── 
 
6.1. 本研究により明らかにされた事項 
  
本論文では、増大し続ける IP 通信用途向け ASIC の消費電力に関して、その消費電力を低減
する回路技術を開発した。低消費電力化のアプローチが異なる CMOS 論理回路とインタフェース
回路とに分けて、低消費電力技術を詳述した。 
 
第 2 章 基板バイアス制御によるチップ間ばらつき補償に関する研究 
 
 本章では、130nm 以前の世代において LSI 製造ばらつきで支配的であった、チップ間のトランジ
スタしきい値電圧ばらつきの補償技術について述べた。チップ間ばらつきはワースト電力の増加
をもたらすが、更に、PMOS および NMOS トランジスタ間にばらつき（以下、P/N ばらつきとする）が
存在する場合には、回路の最低動作電圧が高まることを、いくつかの回路を例に解析し論じた。
チップ間ばらつきを補償する技術として、トランジスタの基板端子にバイアスを印加し、しきい値電
圧を制御する基板バイアス制御技術が報告されている。しかしながら、従来の制御技術では、しき
い値電圧ばらつきによる遅延時間やリーク電流の変動を一定範囲内に抑制する制御を行うので、
P/N 間ばらつきを補償することができなかった。 
 そこで本研究では、P/N 間ばらつきを検出し、それぞれのトランジスタの基板端子に最適なバイ
アス電圧を供給する基板バイアス制御技術を提案した。本基板バイアス制御により、LSI 動作速度
と P/N 間ばらつきを同時に補償できることを確認した。本開発技術により、電源電圧を 150mV 低
減（（2NAND 回路で構成した 9 段リングオシレータ回路の場合）することができた。 
 
第 3 章 チップ内ランダムばらつき検出に関する研究 
 
 本章では、主に 90nm 世代以降増加し、ASIC 設計の課題となってきたチップ内ランダムばらつき
と、ばらつき補償技術の主流となってきた電源電圧制御技術について述べた。電源電圧制御は、
LSI のしきい値電圧ばらつきに応じて最適な電源電圧を LSI に供給する技術である。チップ内で
支配的なばらつきは、チャネル不純物濃度のばらつきによって、しきい値電電圧変動する RDF
（Random dopant fluctuation）である。RDF は微細化に伴い増加し、ASIC の回路速度性能変動を
増加させ、特に、低電圧動作ではその影響が顕著になる。ASIC 論理回路における一般的な設計
では、RDF による回路速度性能ばらつきに対し、電圧マージンを加えた電源電圧で回路を動作さ
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せてこの問題を解決するが、これは電源電圧の低下を制限することになる。特に低電圧で動作さ
せる電源電圧制御 ASIC では、RDF を検出して最適動作電圧を決定することが重要となるが、従
来の RDF 検出回路はアナログ回路ベースのセンサであり、基準信号が必要、低面積化が困難な
どの理由から ASIC 内部に搭載することは難しかった。 
そこで、本研究では電源電圧制御技術向けに RDF を検出するセンサを提案し、40nm プロセス
で試作、評価し、効果を実証した。開発したセンサはデジタル回路ベースのセンサである。RDF に
より変動する 2 つのリングオシレータ周波数の差分を用いることで、外部の基準信号を用いること
なく RDF を検出する小型センサを実現した。 
 
第 4 章 ランダムテレグラフノイズの回路動作に及ぼす影響に関する研究 
 
 本章では、40nm 世代以降の微細プロセスで顕在化すると報告されているランダムテレグラフノイ
ズ（RTN）の評価手法について述べた。RTN はトランジスタの製造ばらつきであり、しきい値電圧変
動時間経過と共に離散的に変動するしきい値ばらつきである。第 2 章および第 3 章で述べたばら
つきと同様に、RTN は CMOS 論理回路の低電圧動作を制限するが、RTN ばらつき特性が従来と
異なることから回路動作への影響把握が十分になされていなかった。通信 ASIC 内部に存在する
回路では、一般に最小ゲートサイズのトランジスタで構成される SRAM が、最も RTN の影響を受け
るが、これまでは SRAM セル内部のトランジスタ単体の RTN 特性と SRAM 回路セルにおける RTN
特性を同時に評価することができなかった。 
 そこで本研究では、SRAM のビット線電流評価とフェイルビットエラーレート評価を組み合わせる
測定手法を提案し、トランジスタに存在する RTN が SRAM 動作エラーを引き起こしていることを初
めて定量的に実測で確認した。更に、RTN のゲートバイアス依存特性を活用したワード線ブースト
評価手法を提案した。0.1V のワード線ブーストによって、SRAM のフェイルビットエラーを増加させ、
RTN による動作不良セル検出効率を 30%加速できることを確認した。 
 
第 5 章 25Gbps 級高速シリアル通信回路の低電力化に関する研究 
 
 本章では、インタフェース回路を構成する SerDes 回路の低消費電力化技術について述べた。
28nm 世代のプロセスを用いて設計される現世代の通信 ASIC には、伝送速度 25Gbps 級の高速
SerDes 回路が搭載される。25Gbps 級 SerDes 回路では、高伝送速度化に伴う高速回路動作およ
び高速クロック生成と分配により消費する電力増加が課題である。そこで本研究では、SerDes 回
路に要求される 25Gbps の伝送速度を低下させることなく、回路およびクロックの速度を低減させる
低レート動作方式と、高速クロックの本数とクロック分配距離を低減する回路方式技術を提案した。
上記に加えて、低動作レート化した回路には低消費電力な CMOS 回路を適用し、高速動作が必
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要なアナログフロントエンド回路には高帯域回路を提案し適用することで、更なる低消費電力化を
図った。 
本研究では、100 ギガビットイーサネット向けギアボックス LSI をビークルに、上記で述べた低消
費電力化技術を適用した 25Gbps SerDes 回路を試作、評価した。開発した 25Gbps SerDes 回路
は伝送効率 14mW/Gpbs を実現し、従来技術と比較して 30%の低消費電力化が可能であることを
確認した。また、ギアボックスLSIの全体の消費電力を2Wで実現した。これは、従来技術で設計さ
れたギアボックス LSI の 1/4 の消費電力である。 
 
6.2. 今後の課題 
 
 本論文では、ICT 装置向け通信 ASIC の低消費電力技術を、CMOS 論理回路およびインタフェ
ース回路に分けて論じてきた。本論文の最後に、上記2回路の低消費電力化に関して、今後の技
術開発の方向性や課題を述べる。 
 
「CMOS 論理回路」の低消費電力化について 
 
 本研究では、CMOS 論理回路低消費電力化の最大の課題であるデバイスばらつきを補償する
回路技術を開発し、LSI のワースト電力（リーク電力に起因）を低減すると共に、低電源電圧で動
作させて、通信 ASIC の低消費電力化を実現した。しかしながら、半導体プロセスの微細化が進む
につれ、ばらつき補償技術の低消費電力効果が減少している。 
90nm 世代以降、電源電圧低下のスピードが鈍化し、低電圧動作が難しくなっている[6-1]。
32/28nm 世代では、High-K/メタルゲートが導入されゲートリークを低減した[6-2]。更に、インテル
は 22nmプロセスで、TSMC 及びGLOBALFOUNDRIES は 16nmプロセスでFin-FET を実用化し、
サブスレッショルドリークを大幅に削減した[6-3]。そして、High-K/メタルゲートおよび Fin-FET 導
入により RDF も減少した。このように、従来のデバイスばらつきと LSI のリーク電力の両方が減少し
ているので、ばらつき補償技術の効果もまた減少している。微細化自体は、物理的には 5～7nm、
製造コスト増大や設計困難さの面からは 10nm 付近で限界を迎えると多くの半導体技術者は予想
しているが[6-4][6-5]、今後の世代で適用可能な有力な新材料、新構造は現状では見通しが悪
い。微細化により、ばらつき補償技術の効果が小さくなっていく傾向は変わらない。 
一方、RTNについてはFin-FETが導入されても、しきい値電圧ばらつきは減少しない。従って、
RTN によるしきい値電圧ばらつきは、低消費電力化に対する課題である。しかしながら、RTN はト
ランジスタ毎に異なる様々な時間で変化するデバイスばらつきであるので、本質的に回路技術で
ばらつきを補償することが困難である。以上のことから、回路技術による CMOS 論理回路の低消
費電力化の余地は小さいと考えられ、低電力通信ASICを実現するには、インタフェース回路の消
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費電力を低減する回路技術開発に力を入れるのが有効である。 
 
「インタフェース回路」の低消費電力化について 
 
 高速シリアルインタフェース回路である SerDes 回路は、伝送速度の高速化と低消費電力化を進
めてきた。本研究では 25Gbps 級の SerDes 回路に対する低消費電力技術について論じた。しかし
ながら、25Gbps を超える伝送速度では、本論文で課題とした回路動作速度による消費電力増加
だけでなく、増加する伝送損失を補償する波形等化回路の消費電力が増大する[6-6][6-7]。例え
ば、40Gps 級 SerDes 回路では消費電力 100mW/Gbps を超過する[6-6][6-7]。25Gbps 級 SerDes
回路と比べて伝送速度は 2 倍程度だが、消費電力は 1 桁増加する。従って、通信 ASIC のように
伝送距離数 10cm で多チャンネル化が必要な SerDes 回路には、25Gbps を超える速度を実現する
のは消費電力の面から現実的ではない。このように、現在主流の伝送方式である NRZ の延長で
は、伝送速度および消費電力で劇的な改善を図るのは難しいと思われる。そこで、今後の SerDes
回路の低消費電力化は、以下の 2 つの方向で技術開発が進むと予想する。 
第一の技術は、伝送信号の振幅方向に 3 値以上の情報を持たせる多値伝送である[6-8]。多
値伝送はシンボルレートを低下させることができるので、補償する伝送損失もまた低減でき、波形
等化量を削減できる。シンボルレートの低減率と比べて伝送損失の低減率が大きい場合には低
消費電力化の効果が期待できる。しかしながら、多値化により電圧方向の信号振幅が減少するこ
とから、回路の線形性を保持したまま信号振幅を上げる必要があり、送受信回路のアナログフロン
トエンドに負担がかかることが課題である。400GbE では、これまでの標準規格で用いられてきた
NRZ での伝送方式に加えて、多値伝送である PAM-4 や PAM-8 が検討されている[6-9]。 
第二の技術は、AD 変換器（ADC）ベースの SerDes 回路である[6-10]。受信回路に ADC を用
い、アナログフロントエンド回路を通過後すぐに ADC を用いて受信信号をデジタル信号に変換し、
波形等化、データ判定、クロック再生等を全てデジタル信号処理で行う方式である。多TAP化、符
号化など強力な波形等化をアナログ回路に比べて低消費電力なデジタル回路で実現できる。し
かしながら、少なくともデータレート以上のサンプリング周波数（CDR 方式によっては、2～3 倍のオ
ーバーサンプリング周波数）が要求される高速な ADC の消費電力は、近年低消費電力化が進ん
でいるといえどもまだまだ高い。例えば、伝送速度 10Gbps SerDes 回路向け ADC 回路の消費電
力は 109mW との報告があるが[6-11]、インタフェース回路としての消費電力は 30.6mW/Gbps（受
信回路のみ）であり、従来技術の消費電力と比べて数倍から 1 桁程度高い。ADC ベースの
SerDes 回路の普及には、ADC の消費電力の更なる低減が課題である。 
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